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Résumé en francais
Face aux enjeux énergétiques actuels, l’électronique de puissance est un domaine de re-
cherche de premier plan. La relative fragilité des composants présents dans les chaines de
conversion implique néanmoins de devoir prendre en compte la gestion des défaillances dès
la phase de conception. La défaillance d’un composant est une situation hautement critique
tant sur le plan de la sécurité environnante que sur le plan de l’indisponibilité du système qui
en découle. Cette problématique de sureté de fonctionnement constitue la ligne directive de
ce travail de thèse, visant à imaginer, et concevoir des solutions permettant de sécuriser ces
structures en présence de défauts. Dans cette thèse, nous étudions de nouveaux composants
magnétiques offrant un excellent compromis entre la densité de puissance traitée et rendement
de conversion, mais très sensibles à toutes perturbations électriques. Une méthode de pré-
dimensionnement des composants magnétiques a été développée en régime nominal et lors
de régimes déséquilibrés. Des solutions efficaces ont été apportés pour sécuriser et maintenir
le fonctionnement du la chaine de conversion suite à l’apparition de plusieurs défauts. Des
résultats expérimentaux démontrent et valident les approches théoriques sur les solutions de
robustesses des composants magnétiques lors de régimes déséquilibrés.
Mots clés
Convertisseur multicellulaire, Coupleurs magnétiques, Robustesse, entrefers.
Résumé en anglais
In the research field, power electronics is an important issue in the actual energy chal-
lenges. Nowadays, new converters, called « multilevel or multicell converters », are used in
many applications requiring high-current with high-power density. This is due to their high
frequency performances and good waveforms signals. The main advantages of such converters
concern the high efficiency and good system integration. Most embedded systems are required
to maintain operation even if failures or faults occur. New magnetic devices called InterCell
Transformers (ICTs) in multicell converters help to improve the efficiency and compactness.
Nevertheless, such magnetic components are inherently sensitive to any impecfection coming
from the converter. The goal of this PhD thesis is to bring solutions to make ICTs more fault
tolerant. Therefore, a pre-design methodology for a robust ICT is presented in order to main-
tain the operation after the occurrence of one or several faults. Several solutions are presented
and detailled. The obtained results show the pre-methodology effectiveness to design robust
ICTs.
Keywords
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IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistor
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NPC Neutral Point Clamped
PCB Printed Circuit Board
SFM Source de Flux Mangétisant
VAL Véhicule Automatique Léger
VRM Voltage Regulator Module








AGh Épaisseur de l’entrefer horizontal [mm]
AGresiduel Épaisseur de l’entrefer résiduel [mm]
AGv Épaisseur de l’entrefer vertical [mm]
Bt Champ magnétique moyen Tesla [T ]
CDS Condensateur parasite Drain-Source d’un MOSFET Farad [F ]
CGD Condensateur parasite Grille-Drain d’un MOSFET Farad [F ]
COSS Condensateur parasite équivalent de Drain-Source d’un MOSFET Farad [F ]
BSAT Champ magnétique de saturation d’un matériau Tesla [T ]
Cs Condensateur de sortie Farad [F ]
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fdec Fréquence de découpage Hertz [Hz]
fapp Fréquence apparente Hertz [Hz]
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k f Coefficient de foisonnement dans une fenêtre de bobinage [−]
HN Hauteur d’un noyau [mm]
Ht Excitation magnétique moyenne [A/m]
Iph Courant de phase d’un convertisseur multiniveaux Ampère [A]







k Nombre de phase(s) déconnecté(s) [−]
kdes Coefficient sur le taux de déséquilibre admissible entre les phases [−]
ki Coefficient sur le taux d’ondulation du courant de sortie [−]
km Coefficient sur le taux d’ondulation du courant magnétisant [−]
Li Inductance de la phase i Henry [H]
LM Inductance magnétisante Henry [H]
Ls Inductance de sortie Henry [H]
L f Inductance de fuite par phase Henry [H]
L f s Inductance de fuite homopolaire vue par la charge Henry [H]
L f ks Inductance de fuite homopolaire vue par la charge en régime dés-
équilibré
Henry [H]
LB Largeur de bobinage dans la fenêtre [mm]
LEIB Distance de l’espace inter-bobine [mm]
LN Largeur d’un noyau [mm]
Lmoy Longueur moyenne d’une bobine [mm]
n Nombre de niveaux pour convertisseur NPC [−]
nb nombre de bobinages par fenêtre [−]
Nt Nombre spires d’un bobinage élémentaire [−]
p Nombre de phases dans un convertisseur multiniveaux [−]
Pe Puissance d’entrée Watt [W ]
PN Profondeur d’un noyau magnétique [mm]
Pv Pertes totales d’un convertisseur Watt [W ]
Ps Puissance de sortie Watt [W ]
RAC Résistance en régime "AC" des bobinages Ohm [Ω]














RDC Résistance en régime "DC" Ohm [Ω]
RESR Résistance équivalente série d’un condensateur Ohm [Ω]
RDS(ON) Résistance à l’état passant d’un composant de puissance Ohm [Ω]
























Ve Tension d’entrée Volt [V ]
Vc Tension aux bornes d’un condensateur flottant Volt [V ]
Vs Tension de sortie Volt [V ]
∆Iph Taux d’ondulation du courant de phase [−]
∆Imag Taux d’ondulation du courant magnétisant à la fréquence de dé-
coupage
[−]
∆Is Taux d’ondulation du courant de sortie [−]
α Rapport cyclique [−]
α′ Rapport cyclique relatif sur une "bande" de modulation [−]
µr Perméabilité magnétique relative d’un matériau [−]
η Rendement d’un convertisseur [−]
δIdes composante de courant venant d’un déséquilibre Ampère [A]
δφdes Flux supplémentaire dû à un déséquilibre de courant Weber [Wb]
ΦDC Flux magnétique DC Weber [Wb]
ΦSAT Flux de saturation d’un matériau Weber [Wb]
φ˜AC Flux magnétique alternatif Weber [Wb]
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Introduction générale
De nos jours et dans un futur proche, l’énergie électrique est amenée à prendre une place
primordiale dans tous les secteurs industriels de haute technologie. Aucune technologie de
pointe ne semble être capable de se développer sans utiliser de manière directe cette source
d’énergie. Déjà utilisée depuis plusieurs années dans tous les secteurs industriels convention-
nels, les progrès apportés sur l’efficacité énergétique ont encouragé certains domaines poten-
tiellement critiques en termes de sécurité et de disponibilité, à s’intéresser de plus près et à
intégrer des technologies électriques de pointe, comme les domaines aéronautique, ferroviaire
ou automobile.
Quel que soit le domaine d’application, les concepteurs ne se focalisent plus essentielle-
ment sur les performances électriques et énergétiques des systèmes électriques. La relative fra-
gilité de certains dispositifs implique de devoir prendre en compte la gestion des défaillances
internes dès la phase de conception. Ainsi, la fiabilité globale et la dangerosité potentielle de
telles situations anormales de fonctionnement constituent un enjeu de premier plan, et un axe
de recherche important, permettant de garantir une intégration réussie de l’énergie électrique
dans ces domaines d’applications sensibles.
Dans ce contexte, la défaillance d’un composant de puissance constitue un événement hau-
tement critique, tant sur le plan de la sécurité environnante (risque d’explosion du boîtier), que
sur le plan de l’indisponibilité du système qui en découle (arrêt du fonctionnement et baisse de
la productivité). Cette situation repose en grande partie sur la relative fragilité de ces compo-
sants au regard de l’accroissement des contraintes d’usages et d’environnement dont ils sont le
siège, d’une part, et de la faible réparabilité des convertisseurs de plus en plus intégrés d’autre
part.
Il est connu que dans le domaine de la forte puissance et des réseaux embarqués, le parti-
tionnement naturel de la puissance traitée par des organes de conversion distribués permet de
faire jouer naturellement un effet de redondance au prix d’une gestion adaptée des modes dé-
gradés (bypass, délestage, reconfiguration) et d’une conception spécifiquement orientée "sys-
tème" (ségrégation, alimentation multi-sources) facteur également de complexité et de surcoût.
Une alternative à cette approche "système" consiste à doter le système de conversion lui-
même d’éléments redondants conçus et activés pour suppléer aux éléments défaillants, en
considérant leurs modes de défaillance préalablement identifiés. Le convertisseur associé à ses
éléments redondants, peut ainsi accéder à un haut niveau de fiabilité considéré globalement (et
non plus à la première panne), au prix d’une complexité accrue et d’un organe superviseur (dé-
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tection, diagnostic et reconfiguration). La recherche d’une redondance minimale et générique,
"juste suffisante", dans le périmètre rapproché du convertisseur constitue de ce point de vue
une direction intéressante dans la recherche d’un bon compromis disponibilité-complexité (ou
défiabilisation) sur des structures de base initialement dépourvues de redondance intrinsèque.
En recentrant la problématique à l’échelle du convertisseur, les structures de base de conver-
sion d’énergie électrique (par exemple les hacheurs, onduleurs) peuvent ainsi être redondées
par l’usage de cellules de commutation "passive" en secours parallèle, l’usage de point milieu
et point neutre sur les sources sont aussi à considérer comme degrés de liberté pour gérer des
modes dégradés avec le minimum de réduction de puissance.
Avec le déploiement d’architectures de conversion innovantes et performantes, dites "mul-
tiniveaux" au sens large, la puissance traitée est réalisée de manière fractionnée sur plusieurs
cellules (ou modules) en série et/ou en parallèle faisant apparaître des propriétés de redon-
dances structurelles (redondance dite active intégrée), à condition d’avoir pris en compte le
report de charge sur les composants au moment de leur dimensionnement. Ainsi, la présence
d’un nombre pouvant être élevé de cellules de commutation par phase constitue, potentielle-
ment, des degrés de libertés intéressants pour la gestion de défauts internes.
En complément à la fiabilité et à la sureté de fonctionnement, l’intégration des convertis-
seurs est un autre vecteur clé à prendre en considération lors de la phase de conception. Les
convertisseurs occupent un volume significatif dans la chaine de conversion. Les domaines
d’applications intégrant des systèmes embarqués (aéronautique, automobile...) sont deman-
deurs de convertisseurs à forte puissance volumique, et garantissant un rendement très élevé.
Les besoins d’intégration et de modularité pour les applications des domaines de la faible/moyenne
puissance et de la basse/moyenne tension ont donné un nouveau souffle à la grande famille des
convertisseurs multicellulaires en version parallèle en particulier. L’optimisation des éléments
de liaison entre les phases en parallèle a donc logiquement été étudiée ces dernières années
en utilisant des composants magnétiques couplés par l’intermédiaire de transformateurs inter-
cellules. Ces composants, généralement appelés coupleurs magnétiques, apportent une réduc-
tion du volume et une amélioration du rendement. Par conséquent ils permettent de bénéficier
d’un excellent compromis entre la densité de puissance traitée et le rendement de conversion.
La présence de ces coupleurs dans les convertisseurs multi-cellules nécessite cependant
d’avoir un équilibrage très précis des courants dans chacune des phases. Un faible déséqui-
libre de courant peut provoquer la saturation rapide du matériau magnétique, entrainant l’ap-
parition d’un courant magnétisant excessif et le risque de destruction des composants semi-
conducteurs. Cette situation critique se traduit par l’arrêt non désiré du convertisseur sans
possibilité d’exploiter l’effet de redondance parallèle offerte intrinsèquement par la structure.
Par ailleurs, le couplage magnétique des phases rend impossible toute adaptation du nombre
de phases pour des besoins d’optimisation du rendement à faible puissance traitée en particu-
lier. Cette problématique constitue le point de départ de la thèse, visant à imaginer, concevoir
et évaluer des solutions permettant de rendre plus robustes, plus disponibles, voire même plus
modulables de telles structures.
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Dans ce sens, ce manuscrit s’articule autour de quatre chapitres :
→ Le chapitre 1 fait office d’introduction générale, permettant ainsi de contextualiser le su-
jet de thèse. La première partie rappelle succinctement les différentes structures de conversion
multiniveaux, en configuration série et/ou parallèle. Nous détaillerons les structures multicel-
lulaires parallèles qui sont au coeur du travail de thèse. Ensuite, une vue d’ensemble des princi-
paux modes de défaillances d’une cellule de commutation, entrainant un régime de fonctionne-
ment déséquilibré, est présentée. La deuxième partie du chapitre se focalise principalement sur
les coupleurs magnétiques, présents dans les structures multiniveaux parallèles. Ces derniers
présentent une compacité élevée, comparée à une solution classique mettant en jeu des induc-
tances séparées, et offrent un rendement plus élevé. Cependant, ils souffrent d’une forte sen-
sibilité lors des régimes déséquilibrés (déséquilibre de courant, déconnexion(s) de phase(s)).
Dans ce sens, ce chapitre se termine en présentant les conséquences d’une défaillance élec-
trique sur ces composants magnétiques couplés, en mettant en évidence l’apparition de phéno-
mènes de saturation lors des régimes déséquilibrés.
→ Le chapitre 2 présente une méthodologie générale de pré-dimensionnement analytique
des principales structures de coupleurs magnétiques lors d’un fonctionnement nominal, c’est
à dire sans défaut. Une modélisation basée sur la décomposition des composantes continues
et alternatives des flux circulant dans les noyaux et culasses est détaillée. A cet effet, nous
proposons une formulation simple et directe basée sur la méthode du produit des aires, en
superposant les deux régimes de fonctionnement des flux (DC+AC). La dernière partie met
en compétition plusieurs structures typiques sur un critère de masse, en fonction de différents
paramètres, tels que le nombre de phases ou le taux d’ondulation du courant de sortie désiré.
Les résultats permettront de mettre en avant des propriétés essentielles, et de faciliter le choix
d’une structure de couplage, dans un cas d’un fonctionnement nominal.
→ Le chapitre 3 présente, dans une première partie, la modélisation des coupleurs en fonc-
tionnement déséquilibré (déséquilibre de courants et/ou déconnexion de phases), en exploitant
et en adaptant la méthode de pré-dimensionnement analytique présentée au chapitre 2. Les
résultats issus de la modélisation, montreront que la surévaluation du volume à prévoir des
coupleurs magnétiques devient rapidement excessive pour maintenir le point de fonctionne-
ment nominal suite à une défaillance. Cette augmentation du volume est donc contradictoire
avec le désir d’obtenir un convertisseur à forte intégration.
A cet effet, la deuxième partie présente et détaille des solutions efficaces pour maintenir
le fonctionnement sans jouer sur le volume des coupleurs, notamment par l’insertion d’entre-
fers ou la subdivision du circuit magnétique. Une modélisation des différents comportements
magnétiques, qui apparaissent lors d’un fonctionnement dégradé, est détaillée. Cette analyse,
combinée à des simulations électriques et des simulations électromagnétiques par éléments
finis 2D et 3D, permettra de mettre en évidence l’intérêt fort d’insérer des entrefers pour sup-
porter le fonctionnement en régime déséquilibré.
→ Le chapitre 4 expose les résultats expérimentaux obtenus, sur deux prototypes de cou-
pleurs robustes aux régimes de fonctionnement déséquilibrés. La première partie présente le
banc d’essai mettant en oeuvre une structure multicellulaire parallèle à 6 phases, dans laquelle
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sont testés les prototypes. Le principe d’asservissement en boucle fermée des courants de
phases, basé sur une approche de contrôle de mode commun et de mode différentiel, est pré-
senté. Cet asservissement est capable de s’adapter à un fonctionnement variable de cellules de
commutations actives, et de prendre en compte la variation du comportement magnétique des
coupleurs lors d’un fonctionnement dégradé, par adaptation des paramètres des correcteurs.
Une instrumentation complète du coupleur, permettant la mesure des composantes continue et
alternative du flux magnétique, est détaillée. Ces mesures ont permis d’effectuer un diagnostic
sur les flux circulants dans le coupleur et de valider les différentes modélisations effectuées au
chapitre 3, lorsque des entrefers sont insérés. Des essais à vide et en charge sont ensuite menés.
Des mesures de rendement sont réalisées à nombre de phases variables, permettant de confir-
mer l’intérêt des structures multicellulaires parallèles, pour fonctionner à nombre de phases
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La conception de convertisseurs de puissance sécurisés et tolérants aux pannes internes
constitue aujourd’hui un besoin de premier plan dans toutes les applications où la haute fiabi-
lité et la continuité de service sont indispensables. En effet, la défaillance d’un composant est
une situation critique tant sur le plan de la sécurité environnante (courant de court-circuit élevé,
risque d’explosion du boîtier, dégagement de gaz toxiques et risque de départ de feu) que sur
le plan de l’indisponibilité du système qui en découle (arrêt du fonctionnement ou fonction-
nement dégradé). La relative fragilité des composants électroniques de puissance et de leurs
interconnexions filaires soumis à des contraintes multiples est source de stress électrique et
thermique pouvant être important. La défaillance puis la destruction de ces composants im-
plique de devoir prendre en compte une gestion rapide et globale du convertisseur dès la phase
de conception et donc à tous les niveaux (composants, driver, circuit, organes auxiliaires).
Depuis une dizaine d’années, le développement et l’industrialisation de structures de conver-
sion performantes dites "multiniveaux", basées sur la mise en série et/ou parallèle de cellules
de commutation, ont poussé les concepteurs à trouver des solutions pour rendre ces systèmes
robustes contre les défaillances des composants. Une approche générale consiste à doter le
convertisseur d’éléments redondants "dormants" conçus et activés pour suppléer aux éléments
défaillants. Le convertisseur avec sa redondance passive peut ainsi accéder à un haut niveau de
fiabilité à puissance nominale moyennant un surcoût, une complexité accrue et la mise en place
d’un organe superviseur (détection, diagnostic et reconfiguration). Dans le cas des convertis-
seurs multiniveaux, la présence d’un nombre pouvant être élevé de cellules de commutation par
phase et la présence d’états redondants dans la génération de la tension découpée constituent
des degrés de libertés intéressants pour la gestion de défauts internes.
Cette redondance intrinsèque est désignée par "redondance active partielle" dans la mesure
où un nombre minimal de cellules doit être préservé pour maintenir la fonctionnalité à moins
qu’un derating en puissance soit accepté par l’application. Par ailleurs, la gestion d’un défaut
interne (typiquement le court-circuit d’une puce de puissance) sera radicalement différente
selon qu’il s’agit d’une structure série ou parallèle. Nous aurons l’occasion de détailler cette
problématique dans la suite de ce chapitre.
De manière à donner une vue d’ensemble du contexte dans lequel cette thèse s’est position-
née, le tableau 1.1 dresse un bilan des niveaux d’actions et des approches de solutions possibles
dans le domaine de la fiabilité globale des convertisseurs. Nous indiquons précisément dans
ce tableau par un cellule coloriée en gris le positionnement du travail de thèse par rapport aux
travaux antérieurs.
L’objectif de ce chapitre est donc d’introduire et de mettre en évidence les conséquences
d’une défaillance d’un composant semi-conducteur de puissance sur les structures de conver-
sion multiniveaux, notamment les convertisseurs multicellulaires parallèles à phases magné-
tiquement couplées qui sont au coeur du travail de thèse. Les principales structures multini-
veaux sont tout d’abord présentées dans une première partie. La suite du chapitre présente
les différents modes de défaillance possibles sur une cellule de commutation élémentaire. Les
coupleurs magnétiques utilisés dans les convertisseurs multicellulaires parallèles sont ensuite
introduits. Ces composants présentent un gain en masse et en compacité attractif par rapport à





































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































1.2. STRUCTURES DE CONVERSION MULTINIVEAUX
Nous verrons néanmoins que ce gain peut-être contre-balancé par un niveau de robustesse
moindre si des solutions spécifiques ne sont pas trouvées. A cet effet, la quatrième partie
du chapitre met en évidence les conséquences d’une défaillance électrique sur les coupleurs
magnétiques présents dans les structures multiniveaux. Ainsi, ce chapitre se termine par la
présentation des axes de recherche choisis pour ce travail de thèse.
1.2 Structures de conversion multiniveaux
Il faut remonter au début des années 60 pour trouver les premières traces des structures
multiniveaux. Les contraintes en termes de puissance commutée et de rendement ont poussé
les concepteurs vers l’association d’interrupteurs dans différentes configurations.
D’une part, la mise en série d’interrupteurs et/ou de cellules de commutation est venue
d’une limitation sur les caractéristiques des composants de puissance à fonctionner sous ten-
sions élevées. Ces structures de conversion multiniveaux série ont permis de pallier aux pro-
blèmes intrinsèques des composants de puissance liées à leur tenue en tension maximale et à
leur limitation en fréquence de découpage. Ils sont généralement destinés aux applications
dite haute tension, tel que le ferroviaire (pilotage de machines synchrones et asynchrones
de quelques mégawatts) ou les réseaux de distribution de l’énergie électrique moyenne ten-
sion [Meynard et al., 2002], [Shakweh et Lewis, 1999]. Les principales motivations de la mise
en série de composants de puissance sont :
→ la possibilité d’atteindre des niveaux de tension inaccessibles à des composants unitaires
(ex : associations de Thyristors sur les réseaux électriques ou associations de GTO et
IGBT en traction ferroviaire),
→ l’utilisation de composants de plus faible calibre, permettant des commutations plus
rapides et une réduction globale des pertes par commutation,
→ la diminution du taux de distorsion harmonique de la tension de sortie d’un onduleur due
à l’augmentation du nombre de niveaux,
→ l’augmentation de la fréquence apparente de la tension et du courant de sortie obtenue
par entrelacement des signaux de commande.
Les deux caractéristiques précédentes permettent une forte réduction des énergies à stocker
dans les éléments de filtrage lorsque qu’un filtre doit être placé en sortie. D’autre part, les
structures de conversion dites "fort courant" ont amené la mise en parallèle de cellules de
commutation afin de diminuer les contraintes sur les composants de puissance.
Depuis l’apparition des convertisseurs multiniveaux, trois grandes familles ont vu le jour :
Les convertisseurs "Clampés par diodes" NPC (Neutral Point Clamped), les convertisseurs
multicellulaires séries, également appelés Flying Capacitor (FC) et les convertisseurs multi-
cellulaires parallèles. Les associations de type "CascadedInverter" et "MMC" font également
partis de cette famille mais non présentées dans ce mémoire.
1.2.1 Convertisseur Neutral Point Clamped (NPC)
Les convertisseurs NPC ont été introduits dans les années 80, par l’association de quatre
interrupteurs de puissance en série répartis deux-à-deux autour d’un point milieu et de deux
-8-
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Figure 1.1 – Convertisseur NPC à trois niveaux
La figure 1.1 montre le schéma d’un convertisseur NPC 3 niveaux. Les diodes connectées
aux points milieux des sources de tension jouent deux rôles : d’une part la connexion de la
phase au point milieu pour créer le niveau intermédiaire recherché, d’autre part le "clamping"
de la tension aux bornes des interrupteurs en série dans les séquences où la phase est connectée
au bus.
Un inconvénient de cette topologie est la nécessité d’avoir un bon équilibrage et un contrôle
rigoureux des tensions aux bornes des condensateurs. L’apparition d’un déséquilibre entraîne
des distorsions indésirables sur la tension de sortie Vs. Cet équilibrage est d’autant plus com-
plexe que le nombre de niveaux est important (n > 4) ce qui en limite aujourd’hui l’usage
essentiellement en trois niveaux et dans de rares cas en quatre niveaux.
Une généralisation à n niveaux a été mise en place quelques années plus tard et présentée
dans [Choi et al., 1991]. La gestion de défaut interne a fait l’objet de quelques publications ces
dernières années [Ceballos et al., 2006] et [Flury et al., 2009].
Précisons juste qu’un défaut dans cette structure provoque la mise en court-circuit d’un
des condensateurs. Ceux-ci étant dimensionnés par rapport à la fréquence de modulation, une
forte valeur est donc nécessaire (plusieurs mF à dizaines de mF typiquement) rendant le court-
circuit fortement énergétique et donc dangereux pour l’ensemble du convertisseur. Par ailleurs,
la nécessité d’utiliser des condensateurs électrochimiques pour de telles valeurs pénalise la
durée de vie de l’équipement.
Après isolement du défaut, la stratégie repose principalement sur l’utilisation du point mi-
lieu pour la génération d’un nouveau système triphasé de tensions composées mais de tension
moitié à l’aide de deux bras actifs (le troisième étant celui défaillant).
Dans [Ceballos et al., 2006], [Ben Abdelghani et al., 2014] et [Lezana et al., 2010], les
auteurs vont plus loin car ils proposent d’utiliser un quatrième bras en secours par le point
milieu. Celui-ci remplissant la fonction d’équilibrage actif, permet de réduire très fortement
l’énergie stockée dans les condensateurs du point milieu ainsi que leur dangerosité en cas
de court-circuit. Cette dernière solution est néanmoins complexe en pratique en raison de la
-9-
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nécessité de déconnecter les phases actives du point milieu et de les reconfigurer en deux
niveaux.
La publication [Flury et al., 2009] est intéressante car elle présente une toute autre ap-
proche mise en oeuvre en haute tension : les interrupteurs en technologie boîtier press-pack
sont redondés. Ceux-ci, présentant un excellent mode de défaut en court-circuit [Gunturi et
Schneider, 2006]. Ils permettent une redondance active série et une continuité de fonctionne-
ment sans aucune reconfiguration.
1.2.2 Convertisseur multicellulaire série Flying Capacitor (FC)
La topologie à cellules imbriquées, connue actuellement sous le nom de Flying Capacitor
(FC), est composée de n paires d’interrupteurs compris entre deux sources de tension flottantes,
réalisées par des condensateurs. Elle fut introduite par T. Meynard et H. Foch au début des







Cellule p Cellule p-1 Cellule 2 Cellule 1
+ + +
Figure 1.2 – Convertisseur multicellulaire série Flying Capacitor à p cellules
Les interrupteurs de chaque cellule de commutation doivent être commandés de manière
complémentaire afin d’éviter de court-circuiter les sources de tension. Les condensateurs flot-




avec k = 1, ..., p−1 (1.1)
Le nombre de niveaux de la tension de sortie dépend du nombre de cellules de commuta-
tion mises en série. Pour p cellules, le convertisseur peut délivrer en sortie une tension à p+1
niveaux. Une propriété intéressante des convertisseurs FC est la multiplication de la fréquence
apparente en sortie dans un rapport p comparée à la fréquence de découpage ( fapp = p× fdec).
Les harmoniques du spectre en sortie sont maintenant situés autour des fréquences multiples
de la fréquence apparente. Cette particularité réduit les dimensions du filtre de sortie.
A la différence de la topologie NPC, les condensateurs utilisés dans le FC sont dimension-
nés par rapport à la fréquence de découpage. Ils sont donc de valeur et d’énergie stockée bien
plus faible que dans le cas du NPC. En outre, l’usage d’une technologie à film polypropylène
les rend plus robuste et de plus grande durée de vie. Le point important se situe surtout sur la
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faible énergie stockée en présence de court-circuit dans une maille de commutation. Dans [Ri-
chardeau et al., 2011] et [Kou et al., 2004] il est montré que cette énergie est inférieure à ce qui
serait nécessaire pour produire l’explosion du module. Dans certains cas de dimensionnement,
cette énergie maintient les puces de puissance dans un état faiblement ohmique permettant une
continuité du courant en mode secours. Des travaux de laboratoire [Richardeau et al., 2002] ont
ainsi été lancés il y a une dizaine d’années pour exploiter cette propriété et permettre une re-
dondance active en série de manière naturelle. L’isolement du composant n’est pas nécessaire
ce qui implique des choix technologiques adaptés au niveau du boîtier des puces de puissance
(désigné par un comportement de type fail-short).
1.2.3 Convertisseur parallèle entrelacé
Les convertisseurs multicellulaires parallèles présentent un intérêt évident pour les appli-
cations dites "basse tension/fort courant". L’ensemble des domaines de conversion est donc
concerné ainsi que tous les secteurs d’applications. Par exemple, des applications telles que
les Voltage Regulator Module (VRM), assurant l’alimentation des cartes microprocesseurs et
leurs périphériques, commercialisent des convertisseurs DC/DC multicellulaires parallèles.
Aujourd’hui les applications ciblées concernent plus largement les domaines de la moyenne
et de la forte puissance tels que les systèmes de secours à Alimentation Sans Interruption (ASI).
Les applications dédiées aux énergies embarquées (véhicule hybride et électrique, avionique,
VAL, tramway, naval, électronique à bord des avions) commencent à utiliser de plus en plus
ce type de structure multiniveaux.
Les avantages de la mise en parallèle des cellules de commutation sont multiples :
→ L’amélioration des formes d’ondes à l’entrée et à la sortie du convertisseur par une aug-
mentation de la fréquence apparente des signaux, impliquant directement une diminution
des énergies stockées dans les filtres et donc une réduction de ces derniers ;
→ La possibilité d’atteindre des puissances élevées en utilisant des composants de faible
calibre grâce au fractionnement de la puissance sur les p cellules de commutation ;
→ La modularité du convertisseur qui permet de répondre, au niveau de la conception, à
d’éventuelles modifications du cahier des charges et de satisfaire à des fonctionnements
particuliers : a) Adaptation « dynamique » du nombre de phases et reconfiguration de la
commande en fonction du taux de charge réel (maintien du rendement optimum en fonc-
tion de la puissance de sortie), b) Arrêt d’une phase sur défaillance interne et maintien
de la mission (mode dégradé à puissance réduite ou redondance parallèle de type p+1
à puissance nominale).
De manière duale à la version série, cette topologie nécessite des composants dont le mode
de défaut se rapproche le plus possible du circuit ouvert. Cette propriété n’est actuellement
pas bien remplie, peu reproductible ou erratique avec la technologie standard de module à
wires bonding encapsulés avec du gel silicone. Ce point fait actuellement l’objet de travaux
de laboratoire pour intégrer des fusibles adaptés dans le module ou plus directement faire
évoluer une partie de la connectique de manière à lui faire jouer le rôle de fusible localisé.
Nous reviendrons sur ce point dans la suite du chapitre.
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Principe
Dans le but de montrer les avantages des structures parallèles entrelacées, nous prendrons
comme exemple la structure d’un hacheur abaisseur "Buck" à p phases en parallèle, présentée

















Cellule 1 Cellule 2 Cellule 3 Cellule p
Figure 1.3 – Convertisseur multicellulaire parallèle à p cellules de commutation utilisant des
inductances de liaison
Son principe consiste en l’association de p cellules de commutation mises en parallèles.
Les p cellules de commutation génèrent des tensions à deux niveaux, déphasées régulièrement
d’un angle de 2pi/p. L’insertion d’inductances de liaison de valeurs identiques (L1 = L2 = ...=
Lp) permet de générer, à vide sur le point commun de sortie, une tension image de la moyenne
instantanée des tensions de phase, i.e à p+ 1 niveaux à une fréquence apparente p. fdec. En
charge, cette propriété d’entrelacement conduit à une ondulation de courant dans la charge à
p. fdec.
Le courant dans chaque inductance de liaison non couplée possède une ondulation trian-




avec i = 1, ..., p (1.2)
Avec Ve étant la tension d’alimentation et Li l’inductance de liaison de la phase i. L’ondu-
lation du courant de sortie vue par la charge est déterminée en fonction d’un rapport cyclique








Avec Ls l’inductance de fuite homopolaire vu par la charge, égale à Li/p.
La relation ci-dessus nous permet de mettre en évidence l’aspect suivant : l’augmentation
du nombre de cellules mises en parallèle entraîne une réduction de l’ondulation du courant de















Figure 1.4 – Réduction de l’ondulation du courant de sortie en fonction du nombre de phases,
pour une valeur de Li constante.
La figure 1.4 montre une autre façon d’appréhender l’effet de l’entrelacement en traçant le
ratio ∆Is/∆IphMAX . Nous constatons bien que l’ondulation du courant de sortie diminue forte-
ment lorsque le nombre de phases augmente. Cette particularité conduit à une réduction des
harmoniques de courant, de sa valeur efficace et par conséquent permet une diminution de la
valeur et des pertes dans la capacité de sortie Cs du convertisseur.
La figure 1.4 met également en évidence un autre effet de l’entrelacement des courants de
phase, à savoir l’annulation de l’ondulation du courant de sortie pour certaines valeurs de rap-
ports cycliques. En effet, il existe p-1 valeurs de rapport cyclique pour lesquelles l’ondulation




avec i = 1, ..., p−1 (1.4)
La mise en parallèle de cellules de commutation offre également une diminution de l’éner-
gie totale des inductances comparée à un hacheur simple dans un rapport p2 [Cougo, 2007] à
ondulation ∆Is imposée dans la charge.
Fortes ondulations des courants de phase
Les convertisseurs parallèles entrelacés utilisant des inductances de liaison sont peu adaptés
pour un nombre important de phases mises en parallèle. L’ondulation relative du courant dans







Cette relation fait apparaître une augmentation de l’ondulation relative des courants de
phase dans un rapport égal à p2. Cette propriété est à l’origine de pertes ohmiques supplémen-
taires dans les semi-conducteurs, notamment des pertes par conduction, directement liées au
carré de l’ondulation du courant de phase. L’augmentation de l’ondulation entraîne également
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des pertes cuivres haute fréquence plus importantes dans les bobinages, également au carré de
l’ondulation. Cet accroissement a un poids bien plus fort que sur les semi-conducteurs dans
la mesure où la résistance alternative de l’inductance de liaison augmente également avec la
fréquence. Par conséquent, ces augmentations de pertes impactent le rendement global et le
volume du convertisseur. Les pertes par commutation peuvent quant à elles être majorées ou
minorées en fonction du type de composant de puissance utilisé selon le poids des pertes à
l’amorçage et au blocage en fonction du courant commuté (Cf. Annexe B).
Un moyen de réduire ces ondulations de courant de phase existe en couplant magnétique-
ment les inductances de chaque phase. Cette solution sera présentée dans la partie 1.4.
Un autre inconvénient au parallélisme massif vient des déséquilibres de courant entre
phases, causés principalement par des imperfections sur les cellules de commutation, les cap-
teurs et la commande. Une différence sur les composants actifs (résistance à l’état passant), sur
les composants passifs (résistance des bobinages, inductances) ou sur le circuit de commande
(différence de rapport cyclique) sont à l’origine de ces déséquilibres [Davancens, 1997].
1.2.4 Intérêt d’un fonctionnement à nombre de phases variable
Si la gestion d’un fonctionnement à nombre de phases variable présente un intérêt évident
pour pallier au dysfonctionnement d’une cellule, nous présentons dans ce paragraphe une toute
autre raison pouvant motiver ce type de fonctionnement.
En effet, de nos jours et de plus en plus à l’avenir, le rendement énergétique et la densité de
puissance d’un système électrique sont des critères de premier plan. Des programmes tels que
"80plus", lancé par la société ECOVA en 2004, anciennement Ecos Consulting, propose des
labels "éco énergie" aux alimentations de matériel électriques garantissant un rendement su-
périeur à 80 %. Lors de la certification, des exigences strictes sont placées sur le rendement de
l’alimentation électrique non seulement à pleine charge, mais aussi et surtout à charge partielle,
i.e à 10%, 20% et 50% de la puissance nominale. Le défi dans le développement de nouveaux
systèmes consiste donc aujourd’hui dans le maintien et/ou l’amélioration de la densité de puis-
sance précédemment atteinte, par l’intermédiaire par exemple de structures multiniveaux. Il
est donc indispensable de garantir une très grande efficacité non plus seulement à la puissance
nominale, mais sur toute la plage de puissance de sortie. L’augmentation de la densité de puis-
sance vient donc par la diminution du volume, tout en maintenant des limites thermiques, et
par la réduction des pertes maximales du convertisseur de puissance.
Cas d’un convertisseur DC-DC abaisseur type Buck
De manière à illustrer l’intérêt d’un fonctionnement à nombre de phases variable, nous
proposons tout d’abord de considérer le cas d’un convertisseur buck en configuration mono-
cellulaire et par la suite en configuration multicellulaire. De manière générale, le rendement













Pe = Ps+Pv (1.7)
Ou Pe est la puissance d’entrée, Ps est la puissance de sortie et Pv les pertes totales du
convertisseur, avec Pv << Ps.
Les pertes globales d’un convertisseur de puissance Pv peuvent être séparées en plusieurs
composantes, dépendant ou non de la puissance de sortie Ps, dans le but de comprendre et
d’appréhender leurs origines :
Pv = P0+PI +PII =C0+CI.Ps+CII.P2s (1.8)
La première composante de pertes, notée P0, dépend de la consommation d’énergie des
systèmes auxiliaires (carte driver pour la commande des semi-conducteurs, cartes interfaces
pour la mesure des grandeurs électriques, carte de commande, ventilateurs pour le refroidis-
sement par convection forcée,...). Elle dépend également des pertes à vide du convertisseur
(pertes par commutation à vide dues à la capacité parasite COSS), des pertes fer dans l’induc-
tance du filtre de sortie ainsi que les pertes joules haute fréquence dans les condensateurs de
filtrage. Cette composante ne dépend que de la tension d’entrée, des volts-secondes magnéti-
sants et des ampères-secondes véhiculés par les ondulations de courant en entrée et en sortie
du buck. Celle-ci est donc indépendante de la puissance de sortie. Partant de (1.6), en tenant
compte uniquement de cette composante de perte (Pv = P0 =C0) supposée constante vis-à-vis
du niveau de la puissance de sortie, le rendement peut-être décrit de la manière suivante :
η0 ≈ 1−C0Ps (1.9)
La deuxième composante PI est linéairement dépendante de la puissance de sortie (PI =
CI.Ps). Elle est causée par les semi-conducteurs possédant une chute de tension directe indé-
pendante du courant, comme par exemple les semi-conducteurs à jonction bipolaire ou à bar-
rière Shottky. Les pertes globales par commutation peuvent aussi être modélisées, de manière
approchée, par une relation évoluant proportionnellement avec le courant de sortie et donc la
puissance Ps. En prenant en considération uniquement la deuxième composante, le rendement
peut être exprimé de la façon suivante :
ηI ≈ 1−CI = constant (1.10)
La troisième composante PII concerne les pertes ohmiques dans son ensemble, qui évoluent
de manière quadratique avec le courant. Elles sont généralement dues :
→ aux pertes par conduction des semi-conducteurs (Pcond = RDS(ON).I2DC) ;
→ aux pertes cuivre DC et AC des connexions et des bobinages présents dans les éléments
magnétiques(Pcuivre = RDC.I2DC + RAC.I
2
AC). Le terme RAC.I
2
AC dépend de l’ondulation
quadratique de courant traversant l’élément magnétique et de sa fréquence ;
→ aux pertes ohmiques présentes dans les condensateurs (généralement de technologie
Électrolytique), par la présence d’une résistance équivalente série RESR.
Le rendement incluant uniquement la composante PII est exprimé comme suit :
ηII ≈ 1−CII.Ps (1.11)
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(c) Pv = PII =CII .P2S
Figure 1.5 – Conséquence des différentes composantes de pertes sur la courbe de rendement.
Représentation graphique de manière individuelle de la composante de pertes constantes P0,
de la composante PI linéairement dépendante de la puissance de sortie et de la composante PII
quadratiquement dépendante du courant, impactant les pertes ohmiques.
Ces trois composantes sont tracées séparément sur la figure 1.5.
Partant de ces trois caractéristiques, nous remarquons que pour avoir un rendement global
élevé au niveau du point de fonctionnement nominal, il est nécessaire de minimiser les parties
ohmiques des pertes par conduction, notamment par l’augmentation de la taille de la puce du
semi-conducteurs. Toutefois, cette solution reste limitée car l’augmentation de la surface de la
puce entraîne une augmentation de manière proportionnelle de la capacité parasite équivalente
drain-source COSS (COSS = CGD +CDS) et grille-source CGS du semi-conducteur. Ces capaci-
tés impactent directement sur les pertes par commutation, à driver donné, réduisant ainsi le
rendement à faible courant ou à courant intermédiaire. Ainsi, une surface de puce optimale,
conduisant à des pertes minimales dans le composant de puissance, peut être obtenue pour
certaines valeurs de fréquence de commutation [Kolar et al., 2012].
Les travaux présentés dans l’article [Kolar et al., 2012] ont ainsi montré qu’une plus faible
surface de puce permet d’avoir un meilleur rendement à faible puissance de sortie. De ce fait,




























Figure 1.6 – Rendement d’un convertisseur de puissance, en fonction de la puissance de sortie,
décomposé par type de pertes.
donc une solution intéressante pour améliorer le rendement du convertisseur à faible charge à
condition de mettre en place un fonctionnement dynamique à phases variables.
Une diminution des résistances des composants passifs peut également être envisagée pour
améliorer le rendement à charge partielle et à pleine charge. Le rendement global du système
est donné par la relation (1.13) et représenté graphiquement sur la figure 1.6.
η=
1








Il existe un optimum sur le rendement global (ηopt) lorsque les pertes P0 et PII sont égales.
En revanche, un faible rendement à faible puissance de sortie est à souligner, principalement
dû à la composante de perte PO indépendante de la puissance de sortie.
Une alternative intéressante pour améliorer le rendement global du convertisseur à charge
partielle est l’utilisation des structures multicellulaires parallèles à nombre de phases variable.
Cas d’un convertisseur multicellulaire parallèle
A puissance de sortie réduite, le rendement d’un convertisseur peut être augmenté en ré-
duisant la surface apparente de semi-conducteurs actifs. L’utilisation d’un convertisseur mo-
dulaire tel le convertisseur multicellulaire parallèle est donc une solution intéressante pour
moduler le nombre de phases et ainsi augmenter le rendement global à faible puissance de
sortie. Ces structures sont composées de p cellules de commutation fonctionnant en parallèle,
dont les commandes sont déphasées entre elles de manière régulière de 2pi/p. La puissance de
sortie est supposée répartie équitablement dans les p cellules de commutation. L’illustration
du rendement d’un convertisseur multicellulaire parallèle en fonction du nombre de cellules
de commutation actives est représentée sur la figure 1.7. Une stratégie d’optimisation du ren-
dement à puissance réduite consiste à changer, de manière dynamique, le nombre de phases
active n en fonction de la puissance de sortie. [Zumel et al., 2006].
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Figure 1.7 – Rendement d’un convertisseur multicellulaire parallèle à 4 phases, en fonction
de la puissance de sortie, pour un nombre de phases actives variable.
D’après la figure 1.7, il apparaît judicieux d’effectuer le changement du nombre de phases














Avec Ps,inter la puissance de sortie totale à l’intersection des réseaux de courbes de rende-
ment.
En pratique, les valeurs de la puissance de sortie conduisant à l’augmentation ou à la diminu-
tion du nombre de phases sont codées dans une table. La stabilité du fonctionnement après le
changement du nombre de phases est assurée par un hystérésis de puissance.
Ce changement dynamique de manière volontaire du nombre de cellules de commutation
est tout à fait compatible avec une structure multicellulaire parallèle utilisant des inductances
de liaison, en incluant bien évidemment un asservissement du courant de sortie adaptatif dans
la boucle de régulation. En revanche, cette stratégie d’optimisation devient délicate lorsque
des inductances couplées sont mises en jeu. Puisque l’arrêt et la mise en route des phases
conduit à un fonctionnement déséquilibré de l’état magnétique des noyaux, un tel fonction-
nement est susceptible de saturer le circuit magnétique commun des inductances couplées. Ce
changement dynamique de cellules actives provoque un fort courant magnétisant au niveau des
phases traduisant la saturation et, dans un cas extrême, amène la destruction des composants
semi-conducteur du convertisseur.
L’arrêt d’une ou plusieurs cellules de commutation peut également venir d’une défaillance
sur un composant de puissance présent dans une cellule. La partie suivante présente les modes
de défaillance pouvant survenir sur une cellule de commutation élémentaire. Des structures
d’isolement et de connexion secours sont également présentées pour maintenir le fonctionne-
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ment de la chaîne de conversion après le défaut.
1.3 Sûreté de fonctionnement : Modes de défaillance sur une
cellule élémentaire
La sûreté de fonctionnement des systèmes électriques constitue maintenant une dimension
incontournable et un défi important à relever pour les concepteurs. Les secteurs d’applications
tels que l’industrie (alimentation de secours de type ASI), l’énergie (source et réseau autonome
à accessibilité réduite), les systèmes embarqués (véhicules électrique et hybride, aviation, spa-
tial...), sont demandeurs d’une continuité de fonctionnement avec une conséquence maîtrisée
sur la sécurité des équipements et des personnes.
Au sein d’un convertisseur de puissance, les semi-conducteurs, les modules de puissance
et les condensateurs font partie des éléments les moins robustes et donc les plus fragiles du
système de conversion vis-à-vis des surcharges électriques et thermiques. Ces situations acci-
dentelles amène les composants en dehors de leur aire de sécurité sous la forme d’un régime
extrême qui leur est bien souvent fatal. Malgré une nette amélioration ces dernières années
d’un point de vue électrique et thermique, la défaillance d’un composant constitue un événe-
ment critique, entraînant généralement la mise en court-circuit de la cellule de commutation
correspondante. Dans un cas extrême, cette situation amène l’explosion de son boîtier, ainsi
que la propagation de la défaillance sur l’ensemble du système. Cette défaillance interne pro-
voque l’interruption du service lorsque cette dernière n’est pas isolée du reste du système. Les
causes de défaillance des composants de puissance et des différents constituants de la chaîne
de conversion sont nombreuses. Elles sont également très dépendantes de l’environnement et
du domaine d’application.
Certaines études [Hanna et Prabhu, 1997a]- [Yang et al., 2009], réalisées pour la plupart
d’entre elles par des grandes entreprises industrielles, apportent des éléments chiffrés sur la
répartition des défaillances sur une chaîne de conversion globale. Ces travaux expliquent que
90% des défaillances sont d’origine interne (50% dus à la chaine de commande et 40% à la
chaîne de puissance) dans le cas d’un variateur de vitesse conventionnel dans le domaine de
l’industrie. Les 10% restants sont de nature externe au convertisseur (charges et alimentations).
Afin de mieux appréhender cet événement critique, nous proposons de faire un rappel sur
les principaux modes de défaillance et leurs effets sur une cellule de commutation élémentaire,
à savoir un défaut de commande ou un défaut interne (circuit ouvert ou court-circuit d’une puce
de puissance).
1.3.1 Défaut de type haute impédance - Circuit ouvert
La défaillance de la commande de grille (alimentation, driver ou grille du composant in-
cluant son interconnexion) peut être à l’origine d’un mode de défaillance de type haute impé-
dance. Cette défaillance peut survenir sur un ou deux des interrupteurs de la cellule.
−→ Cas 1 : Défaillance de type haute impédance sur un transistor (cf. Figure 1.8(a))
L’interrupteur se retrouve donc en circuit ouvert, entraînant une perte de réversibilité du cou-
rant (seule la diode de roue-libre reste fonctionnelle). Dans le cas d’un fonctionnement en
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(b) Défaillance haute impédance sur les deux transistors d’une
cellule de commutation.
Figure 1.8 – Défaillance de type haute impédance sur un ou deux transistor(s) d’une même
cellule de commutation.
onduleur, cette perte de réversibilité cause l’absence d’une alternance du courant de phase. Par
conséquent, la phase est connectée au potentiel négatif du bus d’entrée par l’intermédiaire la
diode de roue-libre de l’interrupteur homologue, dans le cas où le transistor supérieur de la
cellule reste ouvert et que le courant dans la phase correspondante est positif.
−→ Cas 2 : Défaillance de type haute impédance des deux transistors de la cellule (cf.
Figure 1.8(b))
Ce mode de défaut correspond en particulier à la perte de la commande de l’ensemble de
la cellule. C’est le cas d’une carte driver à deux voies et la défaillance de l’alimentation de la
carte. La cellule de commutation en défaut n’est plus connectée qu’à travers les diodes de roue-
libre. La conduction spontanée d’une des diodes de la cellule en défaut dépend des courants
développés par la cellule de filtrage et des commandes des cellules restantes.
Dans le cas d’une structure parallèle, le premier cas limite le fonctionnement à un seul
quadrant tandis que le second cas nécessite, dans un premier temps, une adaptation rapide du
niveau de charge et, dans un second temps, une configuration des signaux de commande pour
un fonctionnement entrelacé à n-1 phases. Une surveillance et une détection rapide est donc
nécessaire à l’échelle de la période de découpage ou de quelques multiples comme cela a été
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réalisés dans les travaux antérieurs en topologie onduleur [Dou, 2011].
Une première approche [Baudesson, 2000], [Pham, 2011] a consisté en une surveillance
globale de l’harmonique fondamental à la période de découpage de la tension de sortie décou-
pée d’un convertisseur multicellulaire série, sur son amplitude et sa phase. En fonctionnement
normalement équilibré, cet harmonique présente une amplitude résiduelle faible car l’harmo-
nique dominant est à une fréquence p. fdec pour ce qui est d’un fonctionnement non modulé.
Dès qu’une modification de la topologie apparaît, la disparition d’une tension découpée ne
permettra plus la compensation globale des composantes harmoniques à fdec et une résultante
non nulle pourra être détectée (démodulation synchrone placée à fdec). La phase de l’harmo-
nique résultant pourra permettre, pour un nombre de phases limitée, de localiser la cellule
défectueuse. Dans le cas d’un convertisseur parallèle la tension moyenne instantanée n’est pas
directement accessible car celle-ci est généralement filtrée. La transposition de la méthode
consiste en la surveillance du contenu harmonique du courant d’entrée.
Une seconde approche [Dou, 2011], plus simple et directe que la précédente, a consisté
en la surveillance locale de la tension découpée, normalisée puis comparée à une fonction de
modulation de référence. Un filtre permet de compenser les imperfections liées aux temps de
propagation des étages de commande, du driver et de l’effet du temps mort. Comme tout organe
de détection un compromis existe entre rapidité et robustesse. Dans le cas présent, un délai de
trois à cinq périodes de découpage a été nécessaire pour la mise en oeuvre de la méthode. Sur
le plan matériel, cette méthode nécessite autant de détecteurs que de phases contrairement au
cas précédent.
1.3.2 Défaut de type basse impédance - Court circuit
Plus de la moitié des défaillances d’un composant de puissance arrivent par l’application
d’un signal de commande erroné ou parasité [Hanna et Prabhu, 1997b]. Ce dysfonctionnement
de commande provoque une saturation en courant d’un des deux transistors de la cellule de
commutation, en fonction du signe et de la valeur du courant (étape 1 sur la figure 1.9.(a)).
La conséquence directe est la destruction de la puce lorsque la température locale de celle-
ci atteint un niveau suffisant pour provoquer son emballement thermique irréversible (ioni-
sation du cristal amenant une génération thermique de porteurs dans les régions de tenue en
tension visible par un fort courant de fuite) (étape 2). Cette première défaillance amène le
composant dans un état de faible impédance. Sans protection, le transistor homologue subit
le même phénomène. La cellule de commutation se retrouve alors en court-circuit, créant une
maille "courte" très faiblement impédante car soigneusement découplée par un condensateur
de filtrage pour en optimiser les commutations. Cette situation est très critique car la source
d’alimentation se retrouve donc directement en court-circuit (étape 3) avec la cellule de com-
mutation, comme le montre la Figure 1.9(a).
La mise en place de disjoncteurs électroniques rapides intégré au driver et au plus près
du composant est une solution envisageable pour éviter cette situation critique [Valon, 2003].
Néanmoins, la présence de ce type de protection ne permet pas de sécuriser l’ensemble de la
chaîne de conversion, notamment dans le cas de structures de conversion parallèles. En effet,
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(a) Défaut de type basse impédance sur la commande de
K1. Représentation des étapes 1, 2 et 3.
(b) Mailles de défaillance courte ("ohmique") et maille
longue ("inductive") [Dou, 2011].
Figure 1.9 – représentation des différents mode de défaillance sur une cellule de commuta-
tio. Défaillance de type basse impédance et mise en évidence de mailles courte et longue de
défaillance [Dou, 2011].
une maille de défaillance "longue" de nature plus inductive [Dou, 2011], apparaît à travers la
résistance résiduelle de l’interrupteur, les phases de la charge puis les diodes des cellules de
commutation adjacentes, comme il est montré sur la figure 1.9(b).
Dans l’objectif d’une continuité de service lors d’une défaillance interne ou externe au
convertisseur, l’isolement de deux des trois pôles de la cellule défaillante est nécessaire. La
fonctionnalité disjoncteur intégrée au composant n’est donc plus suffisante, des organes d’iso-
lement supplémentaires doivent être insérés (fusibles, sectionneurs passifs, discontacteur (contacteur-
disjoncteur) mécanique ou disjoncteur électronique dans les phases en série avec la charge).
1.3.3 Structures d’isolement
La sécurisation du convertisseur suite à une défaillance consiste à déconnecter la cellule de
commutation en défaut du reste de la structure de conversion sur au moins deux de ses pôles.
Plusieurs solutions ont été envisagées pour remplir cette fonction, notamment :
→ L’insertion de fusibles : Ils doivent être situés sur au moins deux des trois bornes de la
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cellule, permettant ainsi d’ouvrir les deux mailles de défaut "courte" et "longue". La
figure 1.10 présente un convertisseur multicellulaire parallèle incluant des fusibles sur
les deux bornes "DC" de chaque cellule de commutation. Cette solution d’isolement
possède l’avantage d’être non intrusive puisque ces fusibles peuvent être dissociés du
module de puissance. Dans certain cas, le dimensionnement de "wire bonding fuses"
distribués sur les pôles du bus DC sont possibles mais cette approche est loin d’être in-
dustrialisée aujourd’hui. D’une manière générale, cette structure est intéressante car le
courant de court-circuit de la cellule qui apparaît après la destruction des deux puces
provoque l’auto-isolement de la cellule sur les pôles de l’alimentation DC. La valeur du
I2Tp des fusibles doit être inférieure à celle présentée par les interconnexions des puces
de manière à éviter tout risque d’explosion du boîtier. L’énergie dissipée en phase d’arc
des fusibles doit néanmoins être suffisante de manière à réaliser la fusion et l’isolement
complet et homogène des deux sections de fusible. Une partie de l’énergie stockée dans
la charge participe à la vaporisation des éléments fusibles ce qui peut aussi conduire à
une augmentation de la chambre de coupure de ceux-ci (pouvoir de coupure). Plusieurs
technologies de fusibles intégrables sur PCB ou DBC ont été étudiées ces dernières an-
nées [Welchko et al., 2003], notamment au sein du laboratoire Laplace et IES et en lien
avec SNPE Matériaux Énergétiques pour la conception de rupteurs fusibles pyrotech-
nique sur PCB [Dou, 2011].
→ L’utilisation de semi-conducteurs : Cette solution dispose de plusieurs avantages par
rapport à une solution de type fusible : a) La dynamique des semi-conducteurs permet
une déconnexion plus rapide d’une cellule défaillante, limitant ainsi le régime de défaut.
Ils présentent l’inconvénient majeur d’être le siège de pertes par conduction car ces der-
niers conduisent en permanence le courant. Des interrupteurs bidirectionnels en courant
et unidirectionnels en tension, possédant à composant donné de meilleures performances
en termes de conduction, sont généralement utilisés (ex : les SSPC (Solid State Power
Controller) en aéronautique, 28V,270V). b) Ils peuvent être programmables en courant
maximum (IˆMAX ) et (Io f f )., voire même suivre une courbe de déclenchement ∆t=f(Io f f ).
1.3.4 Structures de connexion secours
Partant d’un convertisseur non-surdimensionné et en ayant comme objectif d’assurer la
continuité de fonctionnement à puissance nominale, l’ajout d’une cellule de commutation
"dormante" en redondance, ainsi qu’un organe de connexion est une solution envisageable
et intéressante.
Deux manières de connecter la cellule secours à la phase de sortie sont possibles :
→ Par la sortie découpée (AC) de la cellule comme représentée sur la Figure 1.10(a). Cette
cellule secours est connectée en parallèle avec la cellule défaillante préalablement iso-
lée ou bloquée si un défaut d’ouverture asymétrique apparaiît [Mirafzal, 2014]. Cette
technique nécessite d’introduire autant d’interrupteurs de connexion qu’il y a de phases
à secourir. Ces interrupteurs doivent être commandés (et donc associés à des drivers),
bidirectionnels en tension et en courant et résister aux dv/dt de découpage. En mode
secours, ceux-ci présente une chute de tension et des pertes à prendre en considération
pour le rendement et le refroidissement. Une version passive, désignée parfois par "anti-
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Dispositif passif ou actif 
d’isolement
(Fusible ou interrupteur)








Dispositif passif ou actif 
d’isolement
(Fusible ou interrupteur)
(b) Connexion indirecte en série au moyen d’une paire de diodes
de redressement.
Figure 1.10 – Présentation de deux solutions de connexion secours appliquées à trois cellules
de commutation en parallèle.
fusible" ou interrupteur passif à commande électrique a récemment été présentée par le
Fraunhofer IISB à l’occasion du salon associé au congrès PCIM 2014 à Nuremberg. A
notre connaissance, il n’y a pas encore eu de publication sur cet objet.
→ Par l’entrée continue (DC) de la cellule comme le montre la figure 1.10(b) : dans ce cas,
la cellule secours est connectée en série avec les composants de la cellule défaillante au
moyen d’une paire de diodes de redressement [Mirafzal, 2014]. Cette opération suppose
d’avoir préalablement isolé la cellule du bus DC et préservé une bonne qualité de court-
circuit sur les puces de puissance détruites en dimensionnant le I2Tp des deux fusibles
bien en dessous de celui des interconnexions des puces. Si cette condition ne peut être
assurée ou si un défaut de type circuit ouvert apparaît de manière symétrique ou non,
un thyristor crowbar additionnel assure l’isolement complet. Il effectue également la
connexion à travers les diodes principales de la cellule, contrairement à la solution pré-
cédente où ce type de défaut est totalement transparent et ne nécessite aucun isolement.
L’avantage de cette solution est qu’elle ne repose que sur des diodes et éventuellement un
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thyristor sur lesquels aucun dv/dt n’est appliqué en mode de fonctionnement nominal.
Elle présente donc un certain niveau de simplification par rapport à la solution précé-
dente. La présence des diodes sur la cellule secours permet aussi d’assurer un chemin de
recirculation à l’énergie stockée, permettant ainsi de réduire le pouvoir de coupure des
fusibles.
Toutefois, il semble indispensable d’étudier les conséquences d’un dysfonctionnement sur
les autres organes constitutifs de la chaîne de conversion, dans l’optique d’une poursuite de
mission du convertisseur après une ou plusieurs défaillances. Dans le cadre de notre thèse,
nous présentons dans la suite de ce chapitre l’impact d’une déconnexion de phase sur un cou-
pleur magnétique. Avant cela, nous présentons rapidement dans la partie suivante les différents
composants magnétiques remplissant la fonction de couplage magnétiques des phases.
1.4 Couplages magnétiques des phases
Un des inconvénients de la mise en parallèle de cellules de commutation utilisant des in-
ductances de liaison est la présence de fortes ondulations des courants de phase, causant une
augmentation des pertes par conduction des semi-conducteurs et des pertes HF dans les bo-
binages des inductances de liaison. Une solution pour pallier à cet inconvénient est de cou-
pler magnétiquement les inductances de liaison de toutes les phases, par l’intermédiaire d’un
coupleur magnétique appelé Transformateur Inter-Cellules (ICT). Plusieurs topologies d’ICT
existent se répartissant en deux catégories, les coupleurs dits "monolithiques" et les transfor-
mateurs séparés.
1.4.1 Structure monolithique
Cette structure consiste à bobiner toutes les phases sur un circuit magnétique unique en
forme d’échelle ouverte ou en forme d’échelle fermée (parallélépipédique ou circulaire).
Topologie échelle ouverte
Les topologies d’ICT en échelle ouverte sont les plus citées dans la littérature [Wong et al.,
2001]- [Zumel et al., 2003]. Elles sont naturellement asymétriques puisque les bobinages situés
aux extrémités ne voient qu’un seul bobinage adjacent. La fabrication du circuit magnétique
peut être réalisée de manière spécifique (par usinage et assemblage) ou bien, plus simplement,
par collage d’éléments standardisés et rectifiés, de forme en E, U ou I.
La figure 1.11 montre deux exemples de topologies en échelle ouverte. La première (figure
1.11(a)) est constituée de p−1 noyaux en forme de U, d’un noyau en I chargé de refermer le
circuit magnétique et de p bobinages. Le flux de fuite de chaque bobine se répartit dans les
zones d’air autour du bobinage et dans l’espace inter-bobine.
Dans l’optique de canaliser et d’augmenter le flux de fuite pour diminuer les ondulations
de courant en sortie, une solution consiste à insérer à l’extrémité une colonne de retour de flux
et de créer des entrefers à la jonction entre le U et le I située à l’extrémité, comme le montre la
figure 1.11(b).
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(a) Flux de fuite reparti.
Entrefer
(b) Flux de fuite localisé dans une colonne
de retour de flux.
Figure 1.11 – Topologie en échelle de transformateurs inter-cellule monolithique ; (a) Flux de
fuite réparti ; (b) Flux de fuite localisé à travers une colonne de retour de flux.
Le principal avantage de cette topologie en échelle ouverte est la facilité de réalisation du
composant magnétique, puisqu’elle utilise généralement des noyaux standards en forme de U
et de I disponibles dans le commerce. L’asymétrie magnétique présentée sur cette structure se
traduit par des ondulations déséquilibrées sur les composantes magnétisantes à la période de
découpage. De même, les densités de flux transverses dans les régions de culasse ne présentent
pas les mêmes valeurs crêtes pouvant saturer localement certaines régions des culasses. Une
amélioration est obtenue en réorganisant les phases des porteuses de manière à produire un
déphase différentiel entre deux phases consécutives le plus proche possible de pi [Forest et al.,
2007a]. Nous étudierons plus en détail dans le chapitre suivant l’effet du mode d’alimentation
des porteuses sur les densités de champ magnétique circulant dans les coupleurs.
En mode de fonctionnement déséquilibré, la déconnexion d’une phase proche d’une ex-
trémité semble conduire à un report de champ magnétique venant de la colonne saturée plus
fort sur le noyau adjacent, contrairement à une déconnexion au centre. Bien que plus facile à
réaliser, l’asymétrie de cette topologie est un point faible lors d’un ou plusieurs déconnexions
de phases. Nous analyserons plus en détail dans le troisième chapitre cet inconvénient sur
l’asymétrie de cette topologie lors de l’arrêt d’une ou plusieurs phases.
Topologie circulaire
Deux exemples de topologies circulaires à échelle fermée sont présentés sur la figure 1.12.
Elles ont l’avantage d’être symétriques contrairement aux topologies en échelle ouverte. Les
flux créés par chaque bobine se referment dans l’air autour des bobines. Les deux extrémités
des noyaux verticaux bobinés sont raccordées par l’intermédiaire de deux anneaux de maté-
riau magnétique. Ces noyaux horizontaux, permettant de refermer le circuit magnétique, sont
généralement appelés colonnes transverses ou culasses. Nous remarquons avec ces topologies
circulaires qu’un même bobinage peut appartenir à un couple de bobinages adjacents.
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(a) Flux de fuite réparti avec culasses circu-
laire.
(b) Utilisation de noyaux standards.
Figure 1.12 – Topologie circulaire de transformateur inter-cellule monolithique.
La topologie circulaire est totalement symétrique dans un plan orthogonal aux noyaux, les
flux de fuite répartis seront parfaitement équilibrés sur les phases tout comme les ondulations
de courant des composantes magnétisantes. Cependant, comme dans le cas d’une topologie
à échelle ouverte, il est préférable d’utiliser une alimentation à permutation de phases pour
limiter l’amplitude crête de la densité de flux dans les régions transverses.
En revanche, la difficulté de réalisation des topologies circulaires est un problème non
négligeable. En effet, comme le montre la figure 1.12(a), les colonnes verticales et les cu-
lasses sont réalisées à partir de noyaux non standards de forme géométrique cylindrique. Pour
contourner cet inconvénient, une solution consiste à utiliser des noyaux standard en forme de
U et I pour concevoir une topologie fermée. Cette solution est illustrée sur la figure 1.12(b).
Elle est cependant utilisable uniquement pour un nombre pair de phases, égal ou supérieur
à quatre [Costan et Meynard, 2007]. Des travaux d’optimisation de ces topologies en mode
nominal, incluant des analyses sur les pertes magnétiques et pertes cuivres, ont été effectués
ces dernières années au sein du laboratoire Laplace [Cougo, 2007] [Costan, 2007]. Dans le cas
général, les structures monolithiques ne sont pas adaptées aux applications modulaires. L’uti-
lisation de transformateurs séparés, que nous présentons dans la sous partie suivante, est une
alternative intéressante pour ce type d’application.
Plus généralement, les ICT monolithiques sont également sensibles à toutes défaillances
et imperfections électriques du convertisseur. Dans ces structures à composant magnétique
unitaire, tout déséquilibre des courants se traduit par l’apparition d’une force magnétomotrice
différentielle et résiduelle appliquée aux bornes d’une très faible réluctance. Le cas d’une dé-
connexion d’une phase va provoquer un report de densité de flux quasiment équi-réparti de part
et d’autre de la phase déconnectée. Évidemment, selon le ratio des réluctances entre les noyaux
verticaux et culasse, le report de contrainte sera d’autant plus fort pour les phases proches de
celle déconnectée. Ce report de contrainte magnétique causé par la déconnexion d’une phase
sera bien sûr d’autant plus faible que le nombre de phases est élevé. A faible nombre de phases,
cette particularité devient critique et elle peut entraîner une saturation globale du composant
magnétique. Cette structure magnétique reste cependant naturellement redondante à condition
que le point de fonctionnement en courant soit adapté lors d’un défaut (derating en puissance).
Les conséquences d’un déséquilibre de courant entre deux phases seront présentées dans la
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partie 1.5, et détaillées de manière plus exhaustive dans le chapitre 3.
1.4.2 Structure à transformateurs séparés
Les structures monolithiques sont actuellement les plus performantes en termes de puis-
sance massique sous un fonctionnement nominal. Elles présentent cependant une certaine
complexité dans la phase de fabrication et d’assemblage des éléments magnétiques, notam-
ment dans le cas des topologies à échelle fermée. Du fait de sa forte compacité, elles sont
peu adaptées aux applications désirant une certaine modularité. Pour pallier cette absence de
modularité, une alternative consiste à réaliser le couplage magnétique des phases par l’inter-































































Figure 1.13 – Transformateurs inter-cellules séparés en différentes associations.
Il s’agit en fait d’une extension de la méthode de couplage par inductances entre phases
utilisée initialement dans la mise en parallèle des redresseurs fort courant. La figure 1.13 pré-
sente différentes associations possibles des transformateurs séparés pour un nombre de phases
égal à quatre. Chaque association possèdent certains avantages et inconvénients. L’association
cascade symétrique (Figure 1.13(a)) est adaptée aux applications fort courant. Elle nécessite en
revanche un grand nombre de transformateurs, égal à p.(p− 1)/2, dégradant par conséquent
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la puissance massique du convertisseur.
L’association cascade symétrique (Figure 1.13(c)) permet un bon filtrage du courant avec
une faible inductance de fuite par coupleurs, mais reste également pénalisée par un grand
nombre de transformateurs.
Les associations cyclique cascade et parallèle cyclique (Figures 1.13.(b) et 1.13.(d)) ont
besoin uniquement de p transformateurs contrairement aux deux autres associations. Elles
sont donc moins volumineuses, offrant ainsi une puissance massique plus importante. En re-
vanche, elles ne sont pas adaptées à un grand nombre de phases en parallèle à cause de leurs
faibles capacités de filtrage. Plusieurs travaux, dont certains ont été réalisés au laboratoire
Laplace, présentent une comparaison de ces associations de transformateurs [Park et Kim,
1997a]- [Bouhalli, 2009]. Dans [Costan, 2007] et [Forest et al., 2007a], les auteurs montrent
l’équivalence entre un transformateur inter-cellule monolithique et une association de trans-
formateurs séparés.
En plus d’être modulaire, le couplage par transformateurs séparés, en association cyclique
cascade par exemple, offre un avantage sur la phase de réalisation. Elle s’effectue par l’assem-
blage de noyaux standards en forme de U, E ou I. Différentes combinaisons de ces noyaux
sont possibles (UI, EI, UU, EE, ...) pour réaliser un transformateur à deux enroulements. Ces
assemblages ont un impact sur la concentration du flux de fuite (localisé ou réparti) créé par
les deux bobines couplées. Typiquement, deux noyaux standards en forme de E assemblés de
manière à créer trois jambes, dont les deux aux extrémités sont bobinées, aura une meilleure
concentration du flux dans la jambe centrale par rapport aux solutions à deux jambes au prix
d’un encombrement et d’un coût supérieurs.
En présence d’un déséquilibre de courant ou d’une déconnexion de phase, la compensation
des ampères-tours des composantes continues des phases n’est plus assurée. Un flux continu
et différentiel circule dans les noyaux et culasses dont la valeur peut rapidement amener à la
saturation des éléments puisque le trajet emprunté par le flux ne traverse aucune zone d’air
mise à part l’existence d’entrefers résiduels inhérents à l’assemblage. Les deux coupleurs ad-
jacents à la phase en défaut saturent à moins qu’un très fort derating en courant ne soit ap-
pliqué. La saturation est donc, contrairement à la structure monolithique, confinée dans les
deux transformateurs reliés à la phase défaillante. En revanche, les deux phases adjacentes
au défaut ne voient plus qu’un seul coupleur sous une tension double ce qui aura un impact
sur le dimensionnement en contrainte AC seul (volts-secondes magnétisants) non pas en DC
(ampères-tours continus) contrairement à la structure monolithique.
1.4.3 Structure étoile avec enroulements de compensation
La figure 1.14 présente une variante de la structure utilisant des transformateurs séparés.
La première bobine est alimentée à partir de chaque courant de phase, produisant ainsi une
force magnéto-motrice d’ampères-tour Nt .Iph, avec Nt le nombre de spires. Toute les phases
sont reliées vers un point milieu, qui est utilisé pour créer la deuxième bobine, créant ainsi
une compensation des Ampères-tours en tenant compte du nombre de spires. En fonctionne-
ment nominal, la compensation des Ampères-tours dans les transformateurs séparés est bien
effectuée.
Nt .Iph = Ns.Is → Nt = p.Ns (1.14)
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Figure 1.14 – Structure monolithique dite étoile avec enroulements de compensation
Lors d’un fonctionnement à nombre de phases réduites, typiquement à la première décon-
nexion, l’ensemble des (p−1) phases actives sont en surcharge magnétique. En raisonnant sur
la différence des forces magnétomotrices sur un transformateur actif, nous ne bénéficions plus
de la compensateur des ampères-tours. Une composante différentielle de flux DC non nulle
circule à travers le transformateur, entrainant la saturation du matériau :
Nt .Iph−Ns.I′s = Ns.Iph = Req.φeq → Saturation (1.15)
Cette structure est donc peu adaptée lors de plusieurs déconnexions de phases. Pour ces
raisons, nous n’avons pas étudié plus en détail, ni retenu cette solution.
1.4.4 Coupleur monolithique avec court-circuit des enroulements décon-
nectés
La structure de coupleur présentée sur la figure 1.15 est équivalent à la structure mono-
lithique à échelle ouverte ou fermée présentée auparavant. Elle se différencie par l’insertion
d’interrupteur faisant office de court-circuit [Guepratte et al., 2010]. Cette solution est cepen-
dant valable uniquement en fonctionnement onduleur, en agissant uniquement sur la compo-
sante alternative HF et BF du champ magnétique, et non sur la compensation de la composante
DC donc elle n’est compatible pour un fonctionnement en hacheur. Pour ces raisons, nous ne
l’avons pas retenu cette méthode.
1.5 Conséquence d’une défaillance sur une structure ma-
gnétique couplée
L’utilisation d’ICT dans les structures multiniveaux permet une diminution dans un facteur
p2 des ondulations relatives des courants de phases, ainsi qu’une augmentation de la fréquence
apparente de ces courants. Ce composant magnétique offre également une diminution signifi-
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Figure 1.15 – Structure monolithique à échelle ouverte avec insertion d’interrupteurs pour le
court-circuitage des enroulements déconnectés.
En vue d’une continuité de service du convertisseur après une ou plusieurs défaillances, il est
nécessaire d’analyser les conséquences d’un dysfonctionnement sur les autres organes consti-
tutifs de la chaîne de conversion. Dans le cas des structures multicellulaires parallèles, les
ICT restent des composants magnétiques sensibles aux déséquilibres de courants et a fortiori
à la déconnexion d’une cellule de commutation, correspondant à l’interruption durable de la
conduction de cette phase. Il doit bien être noté que cette déconnexion peut intervenir suite
à une défaillance interne d’un composant et/ou à l’arrêt volontaire d’une phase de manière à
optimiser le rendement global de la chaîne de conversion à charge partielle, comme il a été
présenté dans la partie 1.2.4. Un déséquilibre de courant a pour conséquence une répartition
inégale des dissipations thermiques dans les modules de puissance, ainsi que la saturation du
noyau magnétique. Le paragraphe suivant présente les conséquences sur le plan magnétique
suite à une défaillance électrique localisée sur une phase. Avant tout, une présentation des
phénomènes non-linéaires des matériaux magnétiques est rappelée, permettant une meilleure
compréhension des conséquences magnétiques.
1.5.1 Phénomène de saturation d’un matériau magnétique
Les matériaux magnétiques utilisés, en général de type ferromagnétique, ont un compor-
tement magnétique non-linéaire et de type hystérétique. La caractéristique B(H) de ces maté-
riaux permet de caractériser plusieurs phénomènes, notamment celui de la saturation magné-
tique. La figure 1.16 présente la caractéristique B(H) d’un matériau magnétique de type ferrite
doux dans le cas d’une simple inductance.
Le courant moyen circulant dans l’inductance établi un champ magnétique moyen BDC
dans le cycle d’hystérésis (Théorème d’Ampère). Ce courant moyen permet donc de fixer le
point de polarisation ou point de repos magnétique. La densité de flux magnétique alterna-
tive (BAC) est déterminée à partir de l’intégrale de la tension alternative appliquée aux bornes
de l’inductance (Loi de Faraday). Si le point de polarisation continu est proche de la région
de coude du cycle B(H), toute excursion alternative de la densité de flux va engendrer la
circulation d’un courant magnétisant "déformé" de valeur crête pouvant rapidement devenir
excessive. C’est le phénomène de saturation. D’autre part, cette composante de courant est
légèrement déphasée en raison du dédoublement du cycle B(H) (hystérésis) témoignant l’exis-
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tence de pertes de puissance (pertes par hystérésis et par courants induits dans le noyau). Le
dédoublement du cycle et donc la valeur du déphasage sont directement liés à la fréquence de









Figure 1.16 – Mise en évidence du phénomène de saturation d’un matériau magnétique en
utilisant la courbe B(H).
La figure 1.16 met en évidence ce phénomène de saturation. Dans la région du coude de
saturation, plus le point de fonctionnement magnétique est proche du champ de saturation
Bsat , dans la région du coude de saturation, plus les pics de courant indésirables apparaitront
sur la caractéristique de champ H(t). Dans le cas de l’utilisation d’ICTs, les phénomènes de
saturation apparaissent lors de déséquilibres de courant entre phases et/ou après la déconnexion
d’une ou plusieurs cellules de commutation.
La largeur du cycle d’hysteresis a également une conséquence sur les ondulations du cou-
rant circulant dans l’inductance. Un matériau possédant un cycle d’hystérésis large, en général
des ferrites durs, auront des oscillations du champ H(t) plus importantes et donc plus de pertes
que dans le cas d’un cycle étroit. La largeur du cycle d’hystérésis augmente avec la fréquence
du champ d’excitation B(t) due à l’induction de courants de Foucault et tend à augmenter les
pertes magnétiques.
Dans le cas général, les matériaux ferromagnétiques de type ferrite sont utilisés dans la
domaine de conversion d’énergie. Deux grandes familles de matériaux se distinguent : les
ferrites de manganèse-zinc (Mn-Zn) de perméabilité moyenne, pour les basses et moyennes
fréquences en nickel-zinc(Ni−Zn >100kHz) et les nanocristallins (cf. Figure 1.17) caractérisés
par une très forte perméabilité. La gamme de fréquence d’utilisation s’étant de 10kHz jusqu’à
1MHz. Les principales limites de ce matériau magnétique sont leurs perméabilités relatives
µr, leurs sensibilités à la température et leurs niveaux relativement faibles d’inductions de
saturation Bsat . D’ailleurs, ces deux grandeurs (Bsat et µr) intrinsèques au matériau, ont un
impact non négligeable sur le dimensionnement du composant magnétique.
De nos jours, les industriels utilisent de plus en plus des matériaux nanocristallins, possé-
dant des perméabilités relatives et des champs de saturation plus élevés. Ces derniers sont en
général destinés à des applications de puissance de fréquence modérée (f<100kHz).
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(a) Matériau ferrite dans différentes formes géo-
métriques (www.epcos.com)
(b) Matériau nanocristallin (www.aperam.com).
Figure 1.17 – Illustration de différents matériaux ferromagnétiques.
Ferrite Epcos N87 Nanocristallin 500F
Champ de saturation BSAT [T ] 0.45 (Typ.) 1.2 (Typ.)
Perméabilité relative µr 2200 18000-50000
Tableau 1.2 – Comparaison du champ de saturation et de la pérméabilité relative pour deux
types de matériaux ferromagnétiques : Ferrites et nanocristallins.
Le tableau 1.2 présente une comparaison des caractéristiques d’un matériau ferrite N87
et nanocristallins 500F. Partant de ce tableau, nous remarquons qu’un des avantages du ma-
tériau nanocristallin est la forte valeur de l’induction de saturation. Dans ce cas, l’induction
de saturation est trois fois plus importantes que pour une ferrite. Cette particularité permet de
concentrer trois fois plus de flux à même section du noyau, favorisant ainsi l’intégration des
composants magnétiques. Cependant, les pertes magnétiques évoluent bien plus rapidement en
fonction de la fréquence que les ferrites [Cougo, 2007].
Les matériaux nanocristallins ont des valeurs de perméabilité relative élevées comparé aux
ferrites. Ils sont donc naturellement adaptés à la réalisation de transformateur haute-fréquence.
Ce paramètre est directement proportionnel à l’inductance magnétisante Lm, permettant une
diminution de l’ondulation du courant magnétisant à fdec. Cependant, il faut rester prudent sur
une forte perméabilité relative d’un matériau dans le cas d’un coupleur magnétique puisque
qu’une forte valeur n’est pas adaptée lors de déséquilibres de courant. A Bsat constant, plus la
perméabilité relative est importante, plus le niveau de déséquilibre de courant sera réduit. Le
composant magnétique est donc sujet à une saturation totale du noyau. Un autre inconvénient à
souligner dans le cas des matériaux nanocristallins est l’indisponibilité de certaines géométries
de noyaux. Il existe principalement des géométries de type circulaire, telles que des tores, et
donc peu adaptées à la réalisation d’ICT monolithique. Ce matériau, sous forme de rubans
laminés, ne peut pas être découpé comme pour le ferrite, limitant et complexifiant fortement
sa mise en oeuvre.
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1.5.2 Déséquilibre de courant entre phases
Les ICT offrent plusieurs avantages par rapport à des inductances séparées, notamment en
termes de compacité, de masse et d’amélioration des formes d’ondes. En revanche, ils restent
très sensibles à toutes imperfections venant du convertisseur, créant par exemple des déséqui-
libres de courant. Les différentes causes de déséquilibre de courant sont généralement dues :
→ A la commande, une différence de rapport cyclique entre deux cellules implique un
déséquilibre de courant entre phases.
→ Au convertisseur, une disparité des résistances à l’état passant dans les modules de puis-
sance ou des bobinages du coupleur, contribue à la création d’un déséquilibre différen-
tiel. La différence entre les seuils de tension des diodes associées aux interrupteurs de
chaque cellule de commutation implique également une mauvaise répartition du courant
de sortie.
→ A la chaîne de mesure, l’imprécision des capteurs de mesure (shunt, effet hall, ...) est
également une source de déséquilibre.
Pour illustrer ces propos, prenons le cas d’un coupleur monolithique à topologie échelle
ouverte avec quatre phases. Son schéma équivalent aux réluctances est représenté sur la figure
1.18.(b). Seules les composantes continues du flux sont prises en compte sur ce schéma car
les déséquilibres ne portent que sur les composantes continues de courant. Un déséquilibre
de courant symétrique est considéré entre les phases 1 et 2. Les réluctances Rhc et Rvc cor-
respondent respectivement aux noyaux horizontaux et verticaux du circuit magnétique. Les
réluctances R f uite représentent les fuites localisées dans l’espace inter-bobine et se refermant
dans l’air. Les réluctances équivalentes aux têtes de bobines ne sont pas modélisées sur ce
schéma. Les sections des jambes verticales et horizontales sont supposées identiques, aucun
entrefer n’est présent dans ce cas d’étude. Chaque bobine impose une force magnétomotrice
d’ampères-tours FMMDC = Nt .IDC dans le cas où tous les courants de phases sont équilibrés
et le flux total d’un noyau est égal à un flux de fuite local. En présence d’un déséquilibre, une
composante continue de courant δIdes apparaît, induisant une force magnétomotrice addition-
nelle égale à Nt .δIdes. Il en résulte une composante de densité de flux circulant dans la portion
commune du circuit magnétique entre les phases concernées. La composante de flux DC créée





Avec : δIdes = kdes.(Is/p), kdes étant le taux de déséquilibre admissible entres les phases.
La relation 1.17 montre qu’un déséquilibre des courants moyens I1 et I2 crée un flux ma-
gnétisant moyen non nul qui va se superposer à la composante DC nominale et à la composante





Le tableau 1.3 donne une application numérique pour deux valeurs de taux de déséquilibre































(b) Schéma équivalent aux réluctances d’un coupleur monolithique à échelle
ouverte.
Figure 1.18 – Exemple d’un ICT monolithique en topologie échelle ouverte à 4 phases incluant
un déséquilibre de courant symétrique entre deux phases successives.
du champ de saturation d’une ferrite N87 (BSAT =0.4T à 100◦C). Un fort surdimensionnement
de la section de noyau Ae sera donc à prévoir afin d’éviter la saturation du coupleur lors de
l’apparition de léger déséquilibre de courant.
Pou illustrer les données du tableau 1.3, nous représentons sur la figure 1.19 une simula-
tion sous le logiciel PSIM d’un convertisseur multicellulaire parallèle à 4 phases utilisant un
coupleur monolithique à topologie échelle.
L’élément saturable core, présent dans la bibliothèque de PSIM et correspondant à un
matériau magnétique saturable (non-linéaire), est utilisé pour simuler l’ICT. Cette simulation
montre les courants de phases (IL1...IL4) ainsi que les densités de flux magnétiques dans les
noyaux verticaux (B1...B4). Les courants de phases sont asservis à Is/p, soit 25A. Un léger
déséquilibre de courant symétrique δIdes est appliqué entre les phases 1 et 2, égal à 1% du
courant nominal, soit 250mA. Ce déséquilibre conduit à un déplacement du point de fonction-
nement magnétique dans le noyau égal à δBdes. La valeur crête Bˆ1 du champ magnétique dans
le noyau 1 se rapproche du champ de saturation propre du matériau Bsat (dans ce cas d’étude,
Bsat est fixé à 0,45T). Par conséquent, la forme d’onde du courant de la phase 1 révèle des
ondulations du courant magnétisant à fdec très importantes, sources de pertes supplémentaires
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kdes 1% 5%
Tension d’entrée Ve [V ] 100 100






Nombre de phases p 4 4
Nombre de spires Nt 10 10
Longueur noyau [mm] 32.5 32.5
Perméabilité relative du matériau µr 2000 2000
δBdes [mT ] 190 380
Tableau 1.3 – Mise en application numérique pour des taux de déséquilibres Kdes de 1 et 5%
(cas d’une ferrite en N87)
dans le bobinage et éventuellement dans les régions ohmiques des semi-conducteurs. Dans un
cas extrême, ces ondulations peuvent entraîner la destruction des composants de puissance.
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Figure 1.19 – Simulation d’un déséquilibre de courant symétrique de 1% entre la phase 1 et
2 dans un convertisseur multicellulaire parallèle à 4 phases, utilisant un ICT monolithique à
échelle ouverte (Ve=100V, Is=100V, Fdec=20kHz, Ae = 3.48.10−4mm2, Nt=10, Bsat=0.45T.
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La déconnexion d’une ou plusieurs cellules de commutations a pour conséquence la sa-
turation des noyaux verticaux concernés. Ce flux de saturation se subdivise plus ou moins
équitablement dans les autres noyaux actifs, en fonction du type de topologie (échelle ouverte
ou symétrique, présence d’entrefers). Cette particularité devient préoccupante, notamment à
faible nombre de phases où ce report devient important. Dans ce cas, une baisse du point de
fonctionnement nominal doit être appliqué après le défaut pour éviter la saturation complète
du circuit magnétique.
Une autre alternative, présentée dans [Guepratte et al., 2010], consiste à court-circuiter les
enroulements de la cellule défaillante. Cette solution nécessite donc de mettre en place, au
préalable sur tous les bobinages, des dispositifs de court-circuitage au moyen d’interrupteurs
de puissance. Après une déconnexion, cette solution n’agit uniquement que sur la composante
AC HF et BF du champ magnétique. Elle est viable uniquement en mode onduleur et non en
mode hacheur, ce qui est un désavantage important. Sa difficulté de mis en oeuvre est égale-
ment un point bloquant. Pour ces raisons, nous n’avons pas étudié plus en détail cette solution.
1.6 Classification des structures de coupleurs et comparai-
son qualitative
Le paragraphe suivant inclut une comparaison de manière qualitative et non exhaustive des
structures de coupleurs magnétiques, face à leur robustesse au défaut, au volume et la difficulté
de réalisation, présentée dans le tableau 1.4.
Une comparaison du volume total occupé par le coupleur et la facilité de réalisation sont
aussi comparées. Nous remarquons, d’après ce tableau, que les transformateurs séparés utili-
sant une seule bobine par phase semble avoir un bon compromis entre robustesse, volume et
facilité de mise en oeuvre. Le confinement du flux de saturation dans les transformateurs reliés
à la phase en défaut, l’utilisation d’une seule bobine par phase et la facilité lors de la phase de
réalisation sont les principaux atouts de cette structure. La structure de coupleur monolithique
semble également être un bon candidat pour remplir la fonction de couplage magnétique des
phases d’un point de vue robustesse et encombrement.
Nous verrons dans le chapitre 3 de ce manuscrit que l’évolution du volume occupé par les
coupleurs lors d’une ou plusieurs déconnexions dépend notamment du nombre de phases p
mis en parallèle.
1.7 Plan du mémoire
Depuis plusieurs années, la performance électromagnétique et le faible volume occupé par
les ICT, en comparaison aux inductances de liaison ont été démontrés. Néanmoins, leur faible
robustesse vis à vis d’un déséquilibre de courant différentiel et d’une déconnexion de phase
reste un problème majeur. Le premier axe de recherche de cette thèse a été de dimension-
ner et de modéliser les coupleurs magnétiques dans un mode de fonctionnement nominal. Le
deuxième axe de recherche a consisté en l’étude du comportement magnétique des coupleurs
suite à une imperfection de type déséquilibres de courants et/ou à la défaillance de type dé-
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sur flux AC après
défaut
Augmentation du
flux AC après dé-
faut → Double-




Robustesse ++ ++ ++
Volume/Masse ++ - +
Réalisation - ++ +
Tableau 1.4 – Comparaison qualitative des différentes structures de coupleurs par rapport à
leurs robustesses aux défauts, au volume occupé et à la conception du composant magnétique.
connexion de phase. Partant de ces deux axes de recherche, nous avons divisé ce manuscrit en
4 chapitres. Le deuxième chapitre présente donc une méthodologie de pré-dimensionnement
basée sur la superposition des composantes de flux DC et AC présents dans les coupleurs ma-
gnétiques dans un mode de fonctionnement nominal. Le troisième chapitre vise à analyser et
détailler le comportement magnétique des coupleurs lors de l’apparition d’un déséquilibre de
courant et suite à l’arrêt d’une ou plusieurs cellules de commutation. Nous analyserons l’évo-
lution du volume des coupleurs pour maintenir le convertisseur à son point de fonctionnement
nominal après un ou plusieurs défaut. La deuxième partie du chapitre 3 propose des solutions
fiables et peu coûteuses permettant de rendre robuste ces éléments de couplage, notamment par
l’insertion d’entrefers. Le dernier chapitre présente un banc d’essai complet et instrumenté, de
la partie puissance (convertisseur parallèle entrelacé, différentes réalisations de coupleurs,..) à
la partie commande, en montrant des résultats expérimentaux probants sur la robustesse des
ICT sur arrêt et la remise en conduction d’un nombre variable de phases.
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Ce chapitre a pour objectif de présenter une méthodologie de pré-dimensionnement des
coupleurs magnétiques présentés dans le premier chapitre dans un mode de fonctionnement
nominal, i.e sans défaut sur l’alimentation de ce coupleur ni sur la charge. Pour cela, une dé-
composition des régimes de fonctionnement des composantes continue et alternative de flux est
proposée et étudiée en mode de fonctionnement nominal. La superposition des deux régimes
de fonctionnement permet d’établir des relations simples amenant à une formulation pratique
basée sur le produit des aires pour chaque structure magnétique. Des facteurs de formes géomé-
triques sont ensuite introduits pour permettre une première approche du design géométrique.
Une comparaison analytique relative du volume et de la masse de ces composants ma-
gnétiques, en fonction du nombre de phases et du taux d’ondulation du courant de sortie, est
effectuée dans la deuxième partie de ce chapitre. Les résultats visent ainsi à mettre en avant
quelques propriétés et ainsi une aide au choix des structures de couplage. Cette approche de
dimensionnement sera exploitée et adaptée au chapitre suivant dans le cas d’un fonctionnement
dégradé, typiquement lors de forts déséquilibres de courant entre phases et/ou lors de l’arrêt
d’une ou plusieurs cellules de commutation.
2.2 Méthode de pré-dimensionnement en mode nominal
La méthode de pré-dimensionnement analytique par une approche de type produit des
aires dite "Ae.Sb" est une solution simple et directe pour l’étude des transformateurs inter-
cellules. Cette méthode a été introduite par T. McLyman en 1988 [McLyman, 1988] et gé-
néralement utilisée pour le dimensionnement des transformateurs bien qu’une adaptation au
dimensionnement des inductances soit possible. Elle consiste en la multiplication de la section
équivalente du noyau magnétique Ae par la surface équivalente de bobinage Sb, permettant
d’obtenir une première géométrie du composant magnétique, par l’intermédiaire de facteurs
de formes préalablement choisis. Cette méthode constitue une première approche dans la me-
sure où des simplifications fortes sont à consentir : modélisation analytique 1D du champ dans
les noyaux et des lignes de courant dans les conducteurs, absence de saturation, flux de fuite
canalisé. Elle a l’avantage d’être transposable à toutes les structures de composants magné-
tiques, telles que les inductances ou les transformateurs inter-cellules. Avant tout, pour bien
comprendre le fonctionnement de ces composants magnétiques, nous proposons d’analyser
leur comportement par la superposition des régimes de fonctionnement DC et AC des densités
de flux dans les noyaux. Cette séparation des deux modes de fonctionnement est possible à
condition que le régime nominal de fonctionnement se situe dans la partie linéaire du cycle
d’hystérésis du matériau magnétique et non dans la zone saturable. Le découplage des deux
modes de fonctionnement permet d’établir des schémas équivalents de réluctances pour plu-
sieurs structures de coupleur magnétique.
L’étude du modèle dit "DC" est basé sur le bilan des forces magnéto-motrices d’ampères-
tours DC (FMMDC) par le théorème d’Ampère au niveau des bobines associées aux réseaux
de réluctances de chaque composant magnétique. Le mode DC permet d’analyser les compo-
santes continues et les déséquilibres "DC" de flux. Il est donc fondamental dans le cadre de ce
travail.
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Le modèle dit "AC" est basé, quant à lui, sur les sources de flux magnétisants AC imposées
par les volt-secondes alternatifs et appliquées aux bornes des bobines. Il repose sur la loi de
Maxwell-Faraday et permet d’analyser le comportement du flux AC dans les structures magné-
tiques, par l’intermédiaire de schémas équivalents des réluctances des circuits magnétiques.
En s’appuyant sur cette séparation des composantes de flux, une démarche de calcul, pré-
sentée dans l’organigramme de la figure 2.1, est mis en place pour déterminer une première
géométrie du circuit magnétique à partir d’un cahier des charges donné.
Condition de
 non-saturation è Ae , Lfuite(cdc)
Condition de remplissage de 
la fenêtre bobinage è Sb
Détermination de la Section du noyau Ae  et 
de la surface de bobinage  Sb 
Calcul du Nombre de spires
Nt(min)  < Nopt < Nt(max)
Simulation Eléments finis 3D et/ou Calcul 
analytique Lfuite
è Détermination Lfuite(estimé) , LM
NON
OUI
Produit des aires Ae .Sb
Cahier des charges (CdC)
Ve , Is , Fdec , ki , p





 ε % acceptable
Facteurs de formes 
géométriques  b, c, d
Données Matériaux  
Magnétiques BSAT, kSAT
Pondération 












Figure 2.1 – Organigramme proposé représentant la démarche de pré-dimensionnement d’un
coupleur magnétique par une approche du produit des aires.
Cette organigramme met en évidence un des points délicats sur le pré-dimensionnement
d’un coupleur magnétique, à savoir la difficulté de prédéterminer d’un point de vue théorique,
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les inductances de fuite. Il est très difficile de prédire les flux de fuites tridimensionnels par
nature circulant dans l’air à l’extérieur des fenêtres par les têtes de bobine et dans le circuit
magnétique au sein des fenêtres. Ces derniers sont directement liés aux réluctances équiva-
lentes des zones d’air empruntées par les lignes de champ du flux homoplaire. Ces mêmes
réluctances jouent un rôle direct sur le taux d’ondulation de courant homopolaire (ki) imposé
par le cahier des charges. Une erreur sur l’estimation de l’inductance de fuite conduit à des
ondulations de courant excessives. Les pertes joules dans les conducteurs sont aussi influen-
cées par une mauvaise appréciation des lignes de champ dans l’air. Les résistances AC haute
fréquence impactent directement les pertes cuivres, sont donc également difficile à évaluer
théoriquement.
Par conséquent, un couplage de cette démarche de calcul analytique avec un logiciel de
simulation numérique basé sur la méthode des éléments finis 2D voire 3D est nécessaire pour
ré-ajuster la valeur des inductances de fuite à travers un coefficient correctif sur la forme géo-
métrique du coupleur. Dans l’éventualité de la recherche d’une structure optimisée, la modéli-
sation analytique proposée permet d’établir les conditions initiales à la simulation par éléments
finis.
Plusieurs travaux [Cougo et al., 2009] [Hartnett et al., 2013], dont certains au laboratoire
Laplace, ont été réalisés sur la simulation numérique en 2D et 3D des composants magné-
tiques. Les résultats montrent la cohérence entre des mesures expérimentales et les simulations
par éléments finis sur les inductances de fuite et les résistances des conducteurs. Ces outils nu-
mériques sont cependant encore peu adaptés aujourd’hui dans une boucle d’optimisation car
leur temps d’exécution est bien trop important.
2.3 Étude du modèle dit "DC"
2.3.1 Cas d’une structure monolithique
Les ICT monolithiques sont généralement réalisés à partir de deux topologies bien dis-
tinctes : la topologie à échelle ouverte et fermée (parallélépipédique ou circulaire). La première
est naturellement asymétrique mais a l’avantage d’être facilement réalisable en assemblant des
éléments standardisés (E,U,I). La deuxième est symétrique mais plus difficile à concevoir mé-
caniquement avec des noyaux disponibles dans le commerce. Plusieurs phases d’usinage, de
polissage et de collage sont à prévoir.
La figure 2.2 présente une vue 2D d’un coupleur monolithique à topologie échelle ouverte
avec p phases et à flux de fuite non canalisé, ainsi que son modèle aux réluctances.
Nous représentons également en traits pointillés les liaisons vers une topologie à échelle
fermée. Les résistances notées Rvc correspondent aux réluctances des p colonnes verticales
ou noyaux. Celles-ci sont reliées entre elles par l’intermédiaire de colonnes horizontales Rhc,
également appelées colonnes transverses ou culasses.
Chaque colonne verticale est le siège d’un flux principal DC noté φiDC (i∈ 1, ..., p), produit
par la force magnéto-motrice (FMM) d’ampères-tours DC (FMMiDC = Nt .Ii) par l’intermé-
diaire de son bobinage et du courant de phase DC. Chaque structure d’ICT bénéficie de l’effet
de la compensation des ampères-tours dans les fenêtres de bobinage, comme un transforma-
teur, conduisant ainsi à un champ magnétique quasi mono-dimensionnel dans les fenêtres.
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Liaison pour topologie en échelle fermée
ϕf
(b) Modèle aux réluctances en mode DC.
Figure 2.2 – Représentation d’un coupleur monolithique en topologie échelle ouverte et fer-
mée associée à son modèle aux réluctances en mode DC à flux de fuite non canalisé ou libre.
Pour faciliter la compréhension du comportement magnétique en mode de fonctionnement
nominal, plusieurs hypothèses sont prises en compte :
→ toutes les FMMDC produites par les p bobinages sont supposées égales et équilibrées.
Aucun déséquilibre de courant n’est pris en compte dans cette partie,
→ le flux de fuite Φ f est considéré comme équi-reparti dans chaque espace inter-bobine et
circulant dans des réluctances de fuites équivalentes par phase R f uite,
→ les réluctances des culasses sont de valeur négligeable vis-à-vis des réluctances de fuite
(Rhc << R f uite).
Partant de ces hypothèses, une simplification sur le modèle équivalent est illustrée sur la
figure 2.3, où R f eq est la réluctance de fuite totale équivalente, égale à R f uite/p. Il découle de



















Liaison pour topologie circulaire
Figure 2.3 – Modèle équivalent simplifié (Rhc << R f uite) aux réluctances en mode DC d’un
coupleur monolithique en configuration échelle ouverte et fermée.
Avec Nt étant le nombre de spires dans chaque bobinage et p le nombre de phases mises
en parallèle. Dans le cas où aucun entrefer n’est présent à la jonction entre les colonnes ver-
ticales et les culasses, les réluctances des noyaux sont négligeables vis-à-vis des réluctances
de fuite. On remarque dans la relation 2.1 que le flux de fuite à travers la réluctance R f eq, a
un effet direct sur la composante continue de flux circulant dans les p noyaux verticaux, d’où
la nécessité de bien estimer ce flux de fuite lors du pré-dimensionnement. Elle fait également
intervenir le nombre de phases en parallèle. Plus le nombre de phases sera important, moins la
composante continue de flux sera dimensionnante.
D’une manière plus générale cette fois, en considérant les composantes DC et AC des
courants de phase et en utilisant la relation d’Hopkinson ([FMMDC]px1 = [ℜ]pxp . [ΦDC]px1)
sur le schéma équivalent de la figure 2.3, les p FMMDC peuvent s’exprimer en fonction d’une







Rvc+R f eq R f eq · · · R f eq
R f eq Rvc+R f eq · · · R f eq
...
... . . .
...








La matrice réluctances [ℜ]pxp est symétrique et circulaire. Elle est donc inversible. Partant








(p−1)R f eq+Rvc −R f eq · · · −R f eq
−R f eq (p−1)R f eq+Rvc · · · −R f eq
...
... . . .
...
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A =
Nt
Rvc2+ p.R f eq.Rvc
La matrice inductance équivalente est déduite de (2.3) à partir de la loi de Faraday appli-
quée à chaque spire, par la dérivation du vecteur flux propre. Nous considérons dans ce cas des








(p−1).M+L f −M · · · −M
−M (p−1).M+L f · · · −M
...
... . . .
...






























correspond à l’inductance propre de chaque bobine, M étant la
mutuelle inductance et L f l’inductance de fuite équivalente par phase.
En s’appuyant sur (4.3), l’inductance cyclique magnétisante, notée LM peut être calculée à
vide en considérant un régime harmonique tel que ∑pi=1 Ii = 0 :
LM = p×M = p.Nt
2.R f eq





L’inductance de fuite homopolaire vue par la charge (L f s) peut quant à elle être déterminée











Par identification, il est ainsi possible d’exprimer L f s donnant le résultat suivant :








Par ailleurs, sur le plan électrique, nous rappelons que l’inductance de fuite de sortie d’un
convertisseur de type Buck entrelacé à p phases, en faisant intervenir le taux d’ondulation du
courant de sortie, est donnée par l’expression :





2.3. ÉTUDE DU MODÈLE DIT "DC"
Avec ki défini comme étant le rapport entre l’ondulation du courant de sortie (∆Is) et le
courant de sortie (Is).
Partant d’un cahier des charges électrique défini, la valeur de l’inductance de fuite de sortie
L f s nécessaire pour assurer un taux d’ondulation du courant de sortie ki peut donc être déduite
de (2.10).




∀i ∈ {1, ..., p} (2.11)
Au final, nous retrouvons une expression du flux DC en relation avec des paramètres élec-
triques du convertisseur.
2.3.2 Cas d’une structure utilisant des transformateurs séparés
Les transformateurs séparés associés dans différentes configurations, telles que l’associa-
tion cyclique cascade, permettent d’obtenir une fonction de couplage magnétique modulaire
contrairement à la solution monolithique. La figure 2.4 rappelle l’association cyclique cascade














Figure 2.4 – Représentation de p transformateurs séparés en association cyclique cascade.
La conception des transformateurs est réalisée à partir de noyaux standards U, E et I. La vue
2D d’un transformateur séparé sans entrefer à deux bobines, ainsi que son schéma équivalent
de réluctances en mode DC, sont illustrés sur la figure 2.5.
Nous représentons en traits clairs deux réluctances de fuite (R f uiteint et R f uiteext ), corres-
pondant aux flux de fuite produits par les bobines, répartis dans l’espace inter-bobine et dans
l’air autour des têtes de bobinage. Par simplification, nous considérons par la suite une seule
réluctance de fuite équivalente, notée R f eq, placée dans l’espace inter-bobine. Les réluctances
Rvc et Rhc correspondent respectivement aux réluctances des noyaux verticaux et horizontaux
du transformateur.
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(c) Schéma équivalent simplifié aux réluctances
(Rhc << R f uite(int/ext)
Figure 2.5 – (a) Représentation d’un transformateur séparé et son modèle aux réluctances
associé en mode DC.
Partant du schéma équivalent représenté sur la figure 2.5(b), plusieurs hypothèses simplifi-
catrices sont prises en compte :
→ les FMMDC sont considérées égales et équilibrées. Aucun déséquilibre de courant n’est
pris en compte dans cette partie.
→ les réluctances des culasses Rhc et des noyaux verticaux Rvc sont rassemblées dans une
réluctance équivalente de noyau notée Rn.
La relation du flux DC circulant dans les colonnes verticales, déduite du schéma équivalent









Selon une démarche identique au coupleur monolithique, les FMMDC sont reliées aux
réluctances par la relation d’Hopkinson ([FMMDC]2x1 = [ℜ]22 . [ΦDC]2x1) sur le schéma équi-
valent de la figure 2.3, les deux FMMDC d’un coupleur élémentaire peuvent être exprimées de
la manière suivante : FMM1DC
FMM2DC
=
 Rn+R f eq R f eq





Par inversion de (2.13), on obtient :
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 R f eq+Rn −R f eq









La matrice inductance d’un transformateur séparé est déduite par l’intermédiaire de la loi
de Faraday :  VL1
VL2
=






















De la même manière qu’avec une structure monolithique, l’inductance magnétisante cy-
clique (LM) par phase peut être déterminée dans le cas d’un système harmonique de courants
de somme nulle (∑pi=1 Ii = 0) à partir de l’expression déduite d’un coupleur élémentaire (2.15)
à deux phases en série avec un deuxième coupleur :







L’inductance de fuite homopolaire vue par la charge (L f s) est déterminée en effectuant la
somme des tensions des p cellules de commutation, en considérant deux inductances de fuite
série par phase :




Comme pour la structure monolithique, les relations sur les inductances (2.16) et (2.18)
peuvent être simplifiées dans le cas où aucun entrefer n’est présent dans le circuit magnétique
(R f eq >> Rvc). On retrouve une similarité avec les expressions du coupleur monolithique.
2.3.3 Cas des inductances séparées
La figure 2.6 représente une vue 2D d’une inductance séparée avec entrefer localisé et son
schéma de réluctances associé, où R f , Rn et RAG correspondent respectivement à la réluctance
de fuite, à la réluctance équivalente du noyau magnétique et à la réluctance de l’entrefer.
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(b) Schéma équivalent aux réluctances en
mode DC.
Figure 2.6 – Représentation d’une inductance non couplée avec un entrefer (AG).
La réluctance de fuite R f peut être considérée comme négligeable par rapport à la réluc-
tance de l’entrefer car le flux est majoritairement canalisé dans le circuit magnétique. L’énergie
électromagnétique globale dans l’inductance est donc principalement stockée dans la région
de l’entrefer.
En prenant également comme hypothèse que Rn << RAG et en négligeant le flux de fuite











2.3.4 Bilan sur les inductances mises en jeu dans les structures magné-
tiques















Tableau 2.1 – Récapitulatif des expressions analytiques des inductances de fuite de sortie et
des inductances magnétisantes pour les deux structures de coupleurs et le cas d’une inductance
non couplée.
Le tableau 2.1 dresse un bilan sur les différentes expressions analytiques de l’inductance
magnétisante cyclique (Lm) et l’inductance de fuite vue par la charge L f s pour les différentes
structures de composant magnétique (couplées et non couplées).
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2.4 Étude du modèle dit "AC"
2.4.1 Cas d’une structure monolithique
Le modèle dit "régime AC" est basé sur l’étude des sources de flux magnétisants AC circu-
lant dans les différentes régions du coupleur magnétique. Celles-ci sont directement imposées
par les volts-secondes des composantes alternatives de tension à la fréquence de découpage
en sortie des cellules de commutation. Le fonctionnement AC à la fréquence de découpage
s’effectue donc à "flux forcé". Plusieurs conditions sont à prendre en compte pour l’analyse
du mode AC, à savoir que les termes "force" du modèle DC (Ii, Nt .Ii et φiDC) sont considérés
comme nuls. Les volts-secondes alternatifs appliquées aux bornes des p bobines (ViAC) pro-
duisent dans les p colonnes verticales des flux AC triangulaires déphasés à la fréquence de





ViAC(t)dt i = 1, ..., p (2.21)
La figure 2.7 illustre le schéma équivalent d’un coupleur monolithique en mode AC.
Les réluctances de culasse Rhc sont négligeables par rapport aux réluctances de fuite R f uite.
Cette propriété permet d’écrire la relation suivante sur la somme des p flux AC principaux dans
les zones d’air, en se basant sur la figure 2.7(b) :







Partant des relations (2.22) et (2.23), nous pouvons dire que la somme temporelle des flux
AC à la période de découpage dans les colonnes verticales produit une force magnétomotrice
homopolaire AC (εAC) à une fréquence apparente p×Fdec. Cette FMMAC est appliquée aux
bornes toutes les bobines des phases. Il en découle la circulation d’une ondulation de courant
AC à la fréquence apparente p×Fdec de manière identique à toute les bobines et d’amplitude
divisée par un facteur p : c’est l’effet coupleur comme introduit de manière plus intuitive au
chapitre 1.
Partant de la relation (2.21), l’amplitude crête des sources de flux AC triangulaire, circulant














Concentration du flux dans les culasses
Les topologies d’ICT présentées dans chapitre 1 présentent un problème potentiel de satu-
ration locale dû à la forte concentration de flux AC dans les colonnes transverses [Forest et al.,




devient rédhibitoire à fort nombre de phases en parallèle, obligeant ainsi à surdimensionner la
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Liaison pour topologie à échelle fermée
ϕfp
~ ~ ~ 









Liaison pour topologie en échelle fermée
FMMAC
~ ~ ~ ~ 
(b) Modèle aux reluctances équivalent avec flux de fuites équivalents
global.
Figure 2.7 – Schéma équivalent aux réluctances simplifié (Rhc << R f uite) d’un coupleur mo-
nolithique en topologie échelle ouverte ou circulaire en mode AC.
section des culasses. Ce type d’alimentation est donc à proscrire dans une optique d’intégra-
tion des composants magnétiques. Une amélioration est cependant possible en réorganisant les
porteuses de manière à obtenir un déphasage différentiel entre deux bobines adjacentes le plus
proche possible de pi. Cette réorganisation des porteuses est connue sous le nom d’alimentation
permutée. Les règles de permutation en fonction du nombre de phases sont présentées en détail
dans [Costan, 2007].
La répartition des p flux AC principaux dans les culasses dépend de la topologie d’ICT uti-
lisée (topologies à échelle ouverte ou circulaire) et de la méthode d’alimentation des bobinages
(alimentation régulière ou permutée).
Pour mieux appréhender et comprendre la répartition des p flux principaux dans les régions
de culasses, prenons l’exemple d’un ICT monolithique à six phases en topologie circulaire
(cet exemple sera repris pour le prototype présenté au chapitre 4). Son schéma équivalent de
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Figure 2.8 – Distribution des flux fondamentaux dans les culasses pour une structure monoli-
thique à 6 phases en topologie échelle circulaire.
Certaines considérations et hypothèses simplificatrices sont prises en compte pour l’ana-
lyse des flux AC circulant dans les culasses :
→ Les termes "force" Nt .Ii sont nuls ;
→ Le flux de fuite total est équi-réparti dans les espaces inter-bobines et représenté par les
réluctances R f uite ;
→ Les réluctances de fer sont négligeables devant les réluctances de fuite. Elles ne sont
donc pas représentées sur la figure 2.8.
→ Les bobinages sont alimentés par des tensions alternatives à deux niveaux (0,+Ve), dé-
phasés de manière régulière de (2.pi)/p ou permutée.
La détermination des composantes des flux AC dans les culasses est basée sur le principe de
superposition des sources "forcées". Elle consiste, dans un premier temps, à étudier séparément
la contribution de chaque flux AC des colonnes verticales, et à faire la somme de toutes ces
contributions dans un deuxième temps. Par exemple, lorsque seule la bobine 1 est alimentée, le
flux φ˜1AC se répartit équitablement dans les p réluctances d’air. La relation matricielle (2.25),
déduite du schéma équivalent aux réluctances d’une structure monolithique circulaire à six
phases, donnent les expressions analytiques des flux AC dans les culasses en fonction des flux
principaux [Costan, 2007].
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Dans le but de quantifier et d’analyser les concentrations des flux dans les culasses vis-à-vis
des flux imposés dans les noyaux verticaux, nous introduisons un facteur de charge magnétique
noté KMAG comme étant le ratio maximum entre les amplitudes crêtes des flux dans les culasses








Avec φ˜i(AC) étant le flux crête principal imposée dans chaque colonne verticale et φ˜i(g,d)p,α
le flux crête dans les culasses.
La figure 2.9 montre deux graphiques représentant l’évolution de KMAG en fonction du
rapport cyclique, du nombre de phases mises en parallèle et du type d’alimentation de chaque
cellule de commutation.
La figure 2.9.(a) illustre la variation du ratio KMAG en fonction du rapport cyclique. Dans
ce cas, chaque cellule de commutation est régulièrement déphasée de 2.pip dans ce cas. La pre-
mière constatation est l’augmentation quasi-proportionnelle du ratio KMAG lorsque le nombre
de cellules de commutation en parallèle est élevé, quelle que soit la valeur du rapport cyclique,
lors d’une alimentation régulière. Cette accroissement du KMAG met donc en évidence un in-
convénient non négligeable de ces structures magnétiques en alimentation régulière.
Les conséquences directes de cette hausse du facteur de charge dans les culasses KMAG
pour un nombre important de phases sont :
→ l’augmentation des pertes fer, directement liées à la valeur crête-a-crête du flux AC ;
→ la présence d’une saturation possible localement dans les noyaux verticaux.
Un surdimensionnement de la section des noyaux est donc à prévoir pour éviter cette satu-
ration. Par exemple, nous pouvons remarquer que le passage de 4 à 8 phases amène à doubler
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(b) Variation du KMAG en fonction du nombre de phases en parallèle pour une alimentation
régulière et permutée, à α= 1/2.
Figure 2.9 – Évolution du rapport KMAG entre les amplitudes crêtes dans les culasses et noyaux.
la section des culasses de manière relative par rapport à la section des noyaux.
La figure 2.9.(b) met également en évidence l’intérêt d’utiliser une alimentation permutée.
Les déphasages sont répartis de manière à présenter un écart de phase le plus proche de pi de
manière consécutive entre les phases. Cette disposition permet de former des boucles de flux
AC locale et d’homogénéiser les flux AC dans les culasses à une valeur minimale. Graphique-
ment, nous observons bien sur cette courbe que, dans le cas d’une alimentation permutée, les
flux AC dans les culasses sont de valeur moitié par rapport aux flux principaux, quel que soit
le nombre de phases p. Cette particularité permet par conséquent une réduction de la section
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des culasses de valeur moitié par rapport à la section de noyaux, optimisant ainsi le volume du
coupleur magnétique.
2.4.2 Cas d’une structure utilisant des transformateurs séparés
L’analyse des flux alternatifs dans les cas des transformateurs séparés est semblable au
cas d’un coupleur monolithique. En effet, dans [Costan, 2007] et [Forest et al., 2007b], les
auteurs ont démontré l’analogie directe d’un point de vue AC entre un coupleur monolithique
à p phases en topologie circulaire et l’association de p transformateurs séparés.
Phase " i-1 " Phase" i+1 "Phase "i"
Sortie
(a) Association cyclique cascade de p transformateurs séparés.
AGv
Phase " i-1 " Phase " i+1 "Phase " i "
Sortie
AGv AGv
(b) Passage vers une structure de transformateurs séparés mono-bobine.
Figure 2.10 – Mise en évidence de l’analogie directe d’un point de vue AC entre une coupleur
monolithique à p phases en topologie échelle fermée et l’association cyclique cascade de p
transformateurs séparés.
La figure 3.7 illustre ce passage entre une structure cyclique cascade et un coupleur mo-
nolithique à échelle fermée. Le rapprochement des p transformateurs séparés, symbolisés par
des flèches rouges, permet de recréer une structure monolithique à p bobinages en topologie
échelle fermée. Chaque enroulement des p transformateurs séparés possède l’équivalent d’une
demi-spire active puisque la moitié de la bobine passe à l’intérieur de la fenêtre de bobinage.
Cette jonction des deux transformateurs connectés à chaque phase permet de créer une spire
active à partir des deux demi-spires actives. L’entrefer vertical noté AGv doit être considéré
comme nul pour obtenir un circuit magnétique monolithique. Par conséquent, le flux AC cir-
culant dans les p transformateurs séparés est équivalent aux flux AC présents dans les culasses
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d’un ICT monolithique en topologie circulaire. Nous étudierons plus en détail la structure de
transformateurs séparés mono-bobine dans le chapitre suivant, notamment lors d’un fonction-
nement à nombre de phases réduit.
Partant de cette démonstration, les figures 2.11(a) 2.11(b) montrent l’association cyclique
cascade de quatre transformateurs séparés et une vue 2D de la liaison entre deux transforma-
teurs adjacents reliés à la phases 2.
La tension deux niveaux de chaque cellule de commutation (Vi) se répartit sur les deux
bobines connectées à la phase.









































(b) Transformateurs T12 et T23 séparés connectés sur
la phase 2.
Figure 2.11 – Mise en évidence des tensions induites aux bornes des transformateurs séparés.
En ayant à l’esprit que le flux AC dans les transformateurs séparés est identique à celui pré-
sent dans les culasses d’un coupleur monolithique en topologie circulaire, le flux AC présent









La figure 2.12 représente une simulation réalisée à partir du logiciel PSIM R©d’un hacheur
Buck à 4 phases magnétiquement couplées dans un fonctionnement à vide (sans charge). Les
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porteuses sont déphasées de manière régulière de
2.pi
4
. Cette simulation illustre les courants
de phases, les tensions de bobinages et les champs magnétiques des transformateurs reliés à la
phase 2. On constate que le champ magnétique AC circulant dans les transformateurs séparés
est de forme trapézoïdale pour un rapport cyclique de 1/2. Le facteur de charge KMAG est bien
égal 1/2 pour 4 phases comme nous l’avons montré sur la figure 2.9(a).
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Figure 2.12 – Simulation d’un hacheur Buck à 4 phases magnétiquement couplées par 4 trans-
formateurs séparés - Représentation des courants de phases, tensions de bobines et champs




2.4.3 Cas des inductances séparées







Figure 2.13 – Modèle aux réluctances en mode dit "AC" d’une inductance non couplée.
Le flux alternatif AC circulant dans l’inductance est imposé par les volts-secondes de la
composante alternative de la tension de cellule de commutation, en négligeant le flux de fuite
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2.4.4 Bilan sur les expressions des flux AC et DC
Le tableau 2.2 dresse un bilan des grandeurs de flux DC et AC présentes dans les coupleurs
magnétiques (Monolithique et transformateurs séparés) et le cas d’inductances séparées.
D’un point de vue flux AC, le flux est identique dans les régions des culasses d’un coupleur
monolithique et des transformateurs séparés. D’un point de vue du mode dit "DC", la structure
monolithique et le cas d’inductances sont identiques.
Nous verrons dans la suite du chapitre que la différence entre ces structures se dessinera
lorsque nous raisonnerons en densité de champ magnétique B, puisque la section équivalente
des noyaux et culasses sera prise en considération. La prise en compte de la condition de rem-
plissage sur la fenêtre de bobinage et le bilan sur le volume facilitera également la comparaison
des différentes structures.


















Tableau 2.2 – Récapitulatif des expressions analytiques des flux DC et AC pour les deux
structures de coupleurs et le cas des inductances non couplées.
2.5 Superposition des modes
Condition de non-saturation
Partant des deux analyses sur les grandeurs DC et AC du flux circulant dans les coupleurs,
nous proposons de mettre en place une condition de non-saturation des noyaux magnétiques.
Cette condition est valable à condition que le régime nominal de fonctionnement du flux ma-
gnétique se situe dans la partie linéaire du cycle d’hystérésis. Elle est exprimée comme suit :
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φiDC + ˆ˜φiAC ≤ ksat .φsat (2.30)
Avec ksat étant un coefficient de sécurité sur le flux de saturation du matériau magnétique.
Il permet de se placer en dessous du coude de saturation de la courbe B(H) du matériau. Ce
coefficient dépend donc des connaissances que l’on a sur le matériau magnétique utilisé. φsat
est à relier avec à BSAT correspond au champ de saturation du matériau magnétique, présent
dans les datasheets généralement pour deux valeurs de température de fonctionnement (25◦C
et 100◦C). Nous considérons par la suite la valeur à 100◦C. Le produit des deux paramètres
représente le flux maximum à ne pas dépasser pour ne pas saturer le noyau magnétique.
En raisonnant maintenant sur l’induction du champ magnétique B et en utilisant les re-
lations sur les flux DC et AC déterminés dans les parties précédentes, la condition de non-
saturation appliquée aux coupleurs magnétiques s’exprime comme suit :








< ksat .Bsat (2.31)




. Le bilan du champ magnétique total est effectué au niveau de la région des




















< ksat .Bsat (2.33)
Condition sur les fenêtres de bobinages
Une condition sur les fenêtres de bobinages est établie pour chaque structure magnétique.
Elle prend en compte notamment la valeur efficace totale des courants de phases, le nombre de
bobinages présent dans la fenêtre nb, la densité de courant admissible J et enfin le facteur de
foisonnement total k f (eq). La composante magnétisante de courant à la fréquence de découpage
est négligée dans le calcul du courant efficace. Seules les composantes DC et AC à la fréquence
apparente sont prises en compte dans ce calcul.
→ Coupleur monolithique à flux de fuite réparti à p phases et transformateurs séparés
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→ Inductances séparés








Avec nb étant le nombre de bobines placées dans la fenêtre (nb=2 pour les coupleurs mono-
lithiques et les transformateurs séparés et nb=1 pour les inductances séparées) et k f (eq) est un
coefficient de foisonnement équivalent. Il est égal au produit entre le coefficient k f représen-
tant l’espace perdu par le bobinage et un coefficient correctif k f uite repésentant le réajustement
de la valeur de l’inductance de fuite suite à une simulation numérique par éléments finis (Cf.
figure 2.1).
La relation (2.35) met en évidence un inconvénient majeur de l’utilisation des inductances
séparées, à savoir la forte majoration du courant efficace due à la forte ondulation relative de
courant dans les phases. Le terme (p4.ki2) entraîne une augmentation de la surface de bobinage,
des pertes cuivres dans les bobinages compte tenu de la fréquence apparente élevée de ces
courants et des pertes dans les semi-conducteurs.
Produit des aires
La relation sur le produit des aires d’un point de vue local peut être déterminée en s’ap-
puyant sur la condition de non-saturation et la condition d’utilisation des fenêtres de bobinages
appliquée à chaque structure magnétique.
Le tableau (2.3) donne les expressions du produit local des aires pour les différentes struc-
tures magnétiques (coupleurs magnétiques et inductances séparées). Elles correspondent à la
multiplication des relations sur la section des noyaux verticaux Ae par la condition sur la fe-
nêtre de bobinage Sb.
STRUCTURES Produit local des aires (Ae.Sb)local
Monolithique (Ae.Sb)local >
nb.k f (eq).Ve.Is












Transformateurs séparés (Ae.Sb)local >
nb.k f (eq).Ve.Is












Inductances séparées (Ae.Sb)local >
nb.k f .Ve.Is















Tableau 2.3 – Relations du produit local des aires pour différentes structures de composants
magnétiques (inductances séparées et coupleurs magnétiques)
En se basant sur les relations présentes dans le tableau 2.3, nous retrouvons bien les ca-
ractéristiques du produit des aires, à savoir la proportionnalité avec la puissance nominale, et
l’inverse proportionnalité avec la fréquence de découpage. Les deux inconnues des relations
présentées dans le tableau 2.3 sont le nombre de spires et la section du noyau Ae.
-60-













(b) Coupe d’une demi-fenêtre de bobinage.
Figure 2.14 – Représentation des facteurs de formes géométriques.
Partant d’un cahier des charges électrique, nous proposons de les déterminer à partir de diffé-
rents facteurs de formes géométriques (b, c et d) imposés et illustrés sur la figure A.1, repré-
sentant une vue d’une fenêtre et demi-fenêtre de bobinages.











Avec HN étant la hauteur du noyau vertical, LN sa largeur, PN sa profondeur et LB la largeur
de bobinage.
Réf. Ferroxcube (Ferrite E) b c d
E80/38/20 0.70 1.43 1
E71/33/32 1 1.68 0.68
E65/32/27 0.9 1.79 0.81
E56/24/19 1.28 1.51 1
E55/28/21 0.92 1.68 0.82
E47/20/16 1.29 1.44 1
E42/21/15 0.82 1.71 0.8
E34/14/9 0.94 1.20 1
Tableau 2.4 – Exemple de valeurs des facteurs de formes géométriques b, c et d pour des
noyaux en forme de "E" du catalogue de Ferroxcube.
En utilisant les facteurs de formes b, c et d et les relations (Ae.Sb)local de chaque structure
magnétique, il est possible d’obtenir une relation sur la section minimale du noyau :
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La relation 2.37 permet donc de déterminer, à partir des facteurs de formes géométriques
préalablement définis, la section minimale du noyau vertical pour ne pas saturer le composant
magnétique.
A titre indicatif, il est donné dans le tableau 2.4 les valeurs des facteurs de formes pour
des ferrites en forme de "E" du catalogue 2014 de la société Ferroxcube. En se basant sur ce
tableau, un encadrement sur b et c peut être appliqué ci-dessus :
0.7 < b < 1.3 ; 1.2 < c < 1.8 ; d ≈ 1 (2.38)
avec :
bmoy = 0,98 ; cmoy = 1,55
Intéressons-nous maintenant au nombre de spires Nt minimum permettant de ne pas saturer
le composant magnétique. Connaissant maintenant la section du noyau Ae(min), le nombre de
spires Nt(min) minimal peut être connu en utilisant la condition de non-saturation appliquée à
chaque structure. Le nombre de spires maximal Nt(max) est quant à lui déterminé à partir de
la condition sur la fenêtre de bobinage. Ces deux conditions permettent finalement de fixer
naturellement un encadrement sur la valeur de Nt .
Voici les relations sur le nombre de spires dans le cas d’un coupleur monolithique pour un
fonctionnement nominal :














La question du nombre de spires optimal Nt(opt) n’a pas été traitée dans cette thèse. Il pour-
rait être déterminé, en première approche, selon un critère de minimisation des pertes joules et
des pertes fer dans le composant magnétique. Généralement, dans les coupleurs magnétiques,
les pertes cuivres sont largement prépondérantes vis-à-vis des pertes fer. Il est donc plus ju-
dicieux de choisir la valeur optimale proche de Nt(min) pour ne pas impacter le volume et le
rendement du composant magnétique. Il est alors possible de déterminer le nombre de couches
de conducteurs Nbcouches tenant compte de l’effet de fréquence (effet de peau), en considérant
qu’une spire par couche :












Avec δpeau correspondant à l’épaisseur de peau.
En utilisant les paramètres géométriques, la section du noyau et le nombre de spires, un
premier design du circuit magnétique peut maintenant être établi. L’inductance de fuite par
phase peut être exprimée de la manière suivante [McLyman, 2004] en se basant sur les cotes
géométriques présentées sur la figure A.1 et en considérant les enroulements concentriques :











Avec µ0 la perméabilité de l’air, lmoy la longueur moyenne d’une spire, LEIB la distance
entre les 2 bobines présentes dans la fenêtre de bobinage et Hn la hauteur du noyau. Cette
première estimation de l’inductance de fuite est comparée à la valeur désirée (2.10).
Il est à noter que la relation 2.44 ne représente que l’énergie stockée dans l’espace inter-
bobine et ne prend pas en compte les effets en 3D au niveau des têtes de bobine. Elle doit
donc être utilisée avec précaution ; néanmoins elle donne généralement une valeur minorée
de l’inductance de fuite totale. Une simulation par éléments finis est ainsi inévitable pour
évaluer au mieux le flux de fuite total, permettant de tenir la contrainte du taux d’ondulation
du courant de sortie ki fixé par le cahier des charges. Dans le cas où l’inductance calculée ou
simulée est inférieure à la valeur souhaitée, alors le facteur de foisonnement k f (eq) doit être
majoré. Un nouveau dimensionnement du coupleur doit être alors effectué jusqu’à converger
vers une valeur conforme au cahier des charges comme cela est présenté dans l’organigramme
de la figure 2.1.
Si l’augmentation de l’inductance de fuite amène à un sur-volume non négligeable du
coupleur, une solution peut consister à externaliser l’inductance de fuite par une inductance
séparée du coupleur en sortie du point milieu des p bobines donnant un volume minimal au
coupleur. Cette inductance de fuite supplémentaire peut aussi servir pour ajuster la valeur de
l’inductance de fuite totale. Cette approche est néanmoins en contradiction avec l’approche
d’intégration monolithique et un calcul global du volume et de la masse (ICT + inductance
externe) doit être mené pour conclure sur son intérêt.
2.6 Détermination des caractéristiques électriques d’un cou-
pleur à géométrie imposée
Comme nous l’avons mentionné dans le premier chapitre, la structure du coupleur mo-
nolithique à topologie échelle ouverte ou circulaire reste difficile à concevoir en assemblant
des éléments standards. Plusieurs phases d’usinage et/ou de collage sont à prévoir pour satis-
faire les facteurs de formes choisis et la section du noyau Ae suffisante pour ne pas saturer le
coupleur. Pour s’affranchir de ces étapes de réalisation, une alternative consiste à déterminer
les caractéristiques électriques d’un coupleur à partir d’une géométrie imposée, proche des
facteurs de formes choisis et la section du noyau.
La figure 2.16 propose une démarche de détermination des caractéristiques électriques.
Partant des relations sur la condition de non-saturation (2.31) et la condition sur l’utilisation
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Fort  courant 
Figure 2.15 – Ve imposée ou Is imposé avec limitation par Nt(minAC) due aux effets de fré-
quence.
de la fenêtre de bobinage (2.34) pour une structure monolithique, l’évolution de la tension
d’alimentation Ve et du courant de phases Iph est tracée en fonction du nombre de spires.
Dans ce graphique, il faut rappeler que le produit Ve.Is est proportionnel au terme Ae.Sb
du coupleur et qu’il est indépendant du nombre de spires Nt . Le graphique en figure 2.15
montre, de manière théorique, qu’une même géométrie permet de répondre à des cahiers des
charges différents à puissance imposée. Premièrement, pour des cahiers des charges basse
tension/fort courant à nombre réduit de spires, inversement pour de la haute tension/faible
courant à nombre élevé de spires. Dans la mesure où le ratio Ve/Nt et Sb (ou le volume de
bobinage) sont imposés, les pertes AC dans les éléments magnétiques et les pertes totales dans
les bobinages sont également constantes au premier ordre. Sur le plan technologique, plus
la tension d’alimentation Ve sera élevée, plus épais devront être les isolants en proportion de
l’épaisseur des conducteurs, donnant lieu à un facteur de foisonnement k f majoré. Inversement,
un courant de sortie plus élevé donnera lieu à des connecteurs de raccordement et une épaisseur
des conducteurs de plus grandes tailles.
Les effets de fréquence sont aussi également importants à considérer dans cette analyse.
Peu de spires impliquerait l’usage de conducteurs épais dont la section est rapidement sous uti-
lisée en régime AC. A moins d’accepter d’utiliser des conducteurs isolés en parallèle (méplats
tressés par exemple) , il est important de considérer une limitation sur le nombre minimal de
spires donné par l’expression :
Nt(minAC) =
Sb
HN .k f .Ep
(2.45)
Avec Ep étant l’épaisseur maximale du conducteur à utiliser pour permettre aux lignes de
courant AC de traverser toute la section de celui-ci et donc de minimiser la résistance à cette
fréquence.
De manière plus pratique, en s’imposant la valeur de la tension d’entrée du convertisseur
Ve (cf. figure 2.16) le nombre minimal théorique de spires et le courant maximal peuvent
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Figure 2.16 – Évolution de la tension d’alimentation Ve et du courant de phases Iph en fonction
du nombre de spires Nt ( fdec=20kHz, Ae=8.4.10−4m2, ki=5%, ksat=0.9, Matériau magnétique
N87 (Bsat=0.4T). Applications BT et HT.
être déterminés graphiquement. Bien que le nombre de spires maximal est évalué en premier
lieu en utilisant la condition sur la fenêtre de bobinage Sb, il est nécessaire de vérifier que
Nt > Nt(minAC). Cette condition peut donc amener à déclasser le coupleur en courant DC et
donc en puissance.
Un raisonnement analogue peut être fait dans le cas où l’on considère le courant Is imposé.
Les aspects thermiques ne sont pas abordés ici dans cette approche préliminaire de dimen-
sionnement.
Les éléments disponibles dans les catalogues de fabricants de ferrites sont choisis pour
satisfaire au mieux les paramètres définis par le pré-dimensionnement (section de noyau Ae,
facteurs géométriques b et c, nombre de phases). En imposant une valeur sur la tension d’ali-
mentation ou un courant de charge, il est possible de déterminer graphiquement les grandeurs
inconnues en tenant compte des limitations en fréquence.
2.7 Évolution "théorique" de la masse des composants ma-
gnétiques
Suite au pré-dimensionnement théorique présenté dans ce chapitre, nous proposons de dé-
terminer le volume et la masse des composants magnétiques à partir des relations sur le produit
des aires.
L’image global du volume d’un circuit magnétique peut être considérée proportionnelle au
produit des aires à la puissance 3/4 [Gu et Liu, 1993], comme le montre la relation 2.46. La
détermination du volume est possible par l’intermédiaire d’une fonction de "forme" Kg, faisant
intervenir tous les facteurs de formes géométriques b, c et d introduits au paragraphe (§2.5).
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2.7. ÉVOLUTION "THÉORIQUE" DE LA MASSE DES COUPLEURS
Les détails sur la détermination de cette fonction Kg et sur les relations de volume de chaque
structure magnétique sont développés de manière exhaustive dans l’annexe A.
(Volume)total ∝ Kg.p. [(Ae.Sb)local]
3/4 (2.46)
La relation 2.46 est facilement transposable à la masse du circuit magnétique en tenant
compte des différentes densités massiques des éléments mis en jeu (ex : ferrites, cuivres ou
aluminium pour les bobinages).
Sur cette base, le graphique présent sur la figure 2.17.(a) présente une comparaison de la
masse sur plusieurs coupleurs magnétiques (monolithique, transformateurs séparés et séparés
mono-bobine) en fonction du nombre de cellules en parallèle avec la structure à inductances
séparées comme référence. Nous considérons des circuits magnétiques de forme U+I pour les
transformateurs et les inductances séparées.
Les données d’entrée électriques et magnétiques sont :
- Tension d’entrée : Ve=400V,
- Courant de sortie : Is=400A,
- Fréquence de découpage : fdec=20kHz,
- Taux d’ondulation du courant de sortie : ki=5%,
- Densité de courant : J=5A/mm2,
- Matériau magnétique : Epcos N87 (Bsat= 0.4T ),
- Coefficient sécurité sur le champ de saturation : ksat=0.9,
- Bobinages : Feuillard en Aluminium,
- Facteur de formes géométriques : b=1.15, c=0.8 et d=1.
- Coefficient de foisonnement : k f =2.2
La première constatation est l’écart de la masse entre la solution classique utilisant des in-
ductances séparées et les différents coupleurs magnétiques, notamment pour un grand nombre
de phases. Cet écart se justifie par la majoration liée à l’augmentation de la composante ef-
ficace de l’ondulation du courant par phase lorsque p augmente, dans le cas des inductances
non couplées (terme p4.ki2 pour les inductances non couplées et k2i pour les ICT). Cet écart
met bien en évidence l’intérêt d’utiliser, d’un point de vue volumique et/ou massique, des
coupleurs magnétiques à la place des inductances non couplées. La figure 2.17 présente une
autre représentation graphique de la masse des ICT, en prenant comme référence la masse des
inductances non couplées. Nous observons encore une fois l’intérêt d’utiliser une structure
magnétique couplée par rapport aux inductances non couplées.
Deuxièmement, nous notons sur ces deux graphiques que l’utilisation d’une alimentation
régulière est très pénalisante pour un nombre élevé de cellules en parallèle. L’accroissement de
la composante de flux AC dans la région des culasses est la source de cette augmentation, obli-
geant à surdimensionner les noyaux horizontaux dans la mesure où un ratio 1/2 est maintenu
dans le rapport des sections culasses et noyaux. D’une manière générale, la permutation des
ordres de commande des p cellules de commutation est nécessaire, quelle que soit la structure
de coupleur, pour un nombre de phases supérieur à 4.
Dans le cas des coupleurs magnétiques, à faible nombre de phases, la composante de champ
magnétique DC (BDC) est prédominante par rapport à la composante de champ AC et le dimen-
sionnement d’un tel composant s’apparente plus à des inductances inter-phases qu’à un ICT.
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(b) Masse relative par rapport au cas inductances séparées.
Figure 2.17 – Évolution de la masse de plusieurs coupleurs magnétiques (coupleur mono-
lithique, transformateurs séparés bi-bobine et mono-bobine) et d’inductances séparées non
couplées (Ve=400V, Is=400A, fdec=20kHz, BSAT =0,4T, kSAT =0,9, ki=5%)
Dans le cas contraire, à grand nombre de phases p, le produit des aires tend vers son asymp-
tote. La composante AC devient dimensionnante sur la composante DC car elle ne dépend pas
du nombre de phases p. Le dimensionnement tend ainsi vers celui d’un transformateur.
D’un point de vue général, quel que soit le nombre de phases, en mode nominal, le cou-
pleur monolithique reste la structure la moins massique et volumique. On note également que
la structure cyclique cascade mono-bobine, présentée succinctement dans (§2.4.2) reste com-
pétitive vis-à-vis du monolithique. Nous verrons dans le prochain chapitre que l’évolution de
la masse devient différente lors d’un ou plusieurs défauts sur les cellules de commutation.
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2.7. ÉVOLUTION "THÉORIQUE" DE LA MASSE DES COUPLEURS
Influence du taux d’ondulation (ki)
Intéressons-nous maintenant à l’influence du taux d’ondulation du courant de sortie ki sur
le volume des coupleurs magnétiques. L’équation 2.47 permet de déterminer, à p donné, la
valeur de ki(opt) où le volume est minimal. Cette valeur optimale dépend du nombre de phases

































Taux d'ondulation du courant de sortie (ki)
p=4p=6
p=8p=10p=12
Figure 2.18 – Représentation graphique de l’ondulation du courant de sortie ki(opt) à p donné.
L’évolution du volume total d’un coupleur monolithique en fonction de ki est tracée sur la
figure 2.18, pour différentes valeurs de p dans le cas d’une alimentation permutée.
Il est intéressant de noter que le réseau de courbes commence par décroître en raison de
l’effet de la décroissance du flux DC (terme en 1/ki.p2) pour ensuite croître en raison de l’effet
de croissance du courant efficace AC (terme en k2i /12). Il existe donc un minima permettant
d’optimiser le volume et la masse du coupleur.
Pour un grand nombre de phases, supérieur ou égal à 8, nous montrons ainsi qu’une valeur
ki > 0,2 permettrait de minimiser le volume du coupleur. A faible nombre de phases, il devient
plus avantageux, d’un point vue du volume du circuit magnétique, d’accepter une valeur de ki
supérieure à 1.
Cette analyse est ciblée sur le coupleur. Une forte augmentation du taux d’ondulation im-
pacte également sur les connexions de puissance et les pertes dans les semi-conducteurs dont le
comportement peut être très variable selon qu’il s’agisse d’IGBT ou de MOSFET. Pour ki > 2,
un mode de fonctionnement en blocage commandé et amorçage spontané est obtenu (ZVS) et
un bilan global des pertes pourrait être pertinent à faire à ce niveau. Une amorce de modélisa-
tion est proposée en Annexe B sur l’effet de ki sur les pertes totales des semi-conducteurs. Un
travail plus complet a été mené par [Cougo et al., 2014].
En contrepartie, une forte valeur de ki conduit à un accroissement des pertes magnétiques
(pertes cuivres AC) et des pertes dans les semi-conducteurs. Un compromis entre la densité
volumique et le rendement du convertisseur est à faire en fonction de l’application ciblée. Il
est à noter que cette analyse a été réalisée à densité de courant J constante.
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CHAPITRE 2. PRÉ-DIMENSIONNEMENT COUPLEURS - RÉGIME NOMINAL
Influence du nombre de phases (p)
Le nombre de phases optimal popt , à taux d’ondulation de courant de sortie ki fixé, est





































Figure 2.19 – Représentation graphique du nombre de phases optimal p(opt) à ki donné.
L’évolution du volume d’un coupleur monolithique pour différentes valeurs de ki est tracée
sur la figure 2.19, dans le cas d’une alimentation permutée. La forte décroissance à faible
nombre de phases est due au terme (1/ki.p2) sur la composante de flux DC.
2.8 Conclusion du chapitre
Les coupleurs magnétiques, introduits depuis une quinzaine d’années, ont montré leurs
atouts d’un point de vue électrique et magnétique comparés à une solution utilisant des induc-
tances séparées lors d’un fonctionnement nominal, notamment par l’amélioration des formes
d’ondes des courants de phases et la diminution du volume global du composant magnétique.
Ce chapitre a présenté une méthode de pré-dimensionnement à la fois simple et directe, en uti-
lisant la méthode du produit des aires. Une décomposition des modes de fonctionnement DC et
AC du flux circulant dans les coupleurs a donc été proposée et détaillée. Elle a permis de bien
appréhender le comportement des flux dans les différentes régions des noyaux et culasses des
composants magnétiques. L’analyse du flux AC a permis, entre autre, de montrer la réduction
du flux circulant dans les culasses avec une alimentation permutée des ordres de commande.
Par superposition des modes de fonctionnement DC/AC et par l’intermédiaire de facteurs de
formes géométriques, la détermination d’une géométrie complète d’un coupleur magnétique a
pu être formalisée.
La réalisation du composant magnétique passe par plusieurs phases d’usinages, collages et
polissages d’éléments standards afin de respecter les paramètres venant du pré-dimensionnement.
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2.8. CONCLUSION DU CHAPITRE
Selon une approche analogue, à partir d’une géométrie de coupleur imposée (i.e. des formes
standards sur catalogue prises au plus proche de celles issues des calculs), nous avons proposé
une méthode de détermination du cahier des charges.
Enfin, une comparaison théorique sur la masse des différentes structures a été présentée
lors d’une fonctionnement nominal. Nous avons pu voir que la structure monolithique reste
la plus avantageuse en termes de masse et d’encombrement. Le chapitre suivant est consacré
à la modélisation des coupleurs magnétiques sous un fonctionnement déséquilibré et tente
d’apporter des solutions permettant de les rendre plus robuste.
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Chapitre 3
Étude du régime de fonctionnement
déséquilibré sur les coupleurs
magnétiques. Modélisation, comparaison
et éléments de conception de coupleurs
plus robuste.
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3.1 Introduction
Ce troisième chapitre s’intéresse de façon plus exhaustive au comportement magnétique
des coupleurs magnétiques lors d’un fonctionnement critique du convertisseur, telles que de
fortes valeurs de déséquilibres de courant dues par exemple à un fonctionnement dégradé d’un
capteur (alimentation auxiliaire, dérives,...) ou à des imperfections erratiques sur une ligne de
commande (drivers et son alimentation auxiliaire, connectique,...).
Le fonctionnement dégradé du coupleur peut également intervenir de manière consécutive
à la déconnexion d’une ou plusieurs cellules de commutation sur une défaillance physique d’un
composant de puissance ou pour des raisons d’optimisation du rendement du convertisseur à
faible puissance comme cela a été présenté au Chapitre 1.
La deuxième partie de ce chapitre traite de l’apport de solutions directes et simples pour
minimiser le sur-dimensionnement des ICT dans l’optique de maintenir le point de fonction-
nement nominal ou en acceptant une légère réduction de la puissance de sortie.
3.2 Déséquilibre de courant
Nous avons succinctement présenté dans le premier chapitre l’effet d’un déséquilibre de
courant différentiel sur une structure magnétique couplée lorsque celui-ci n’est pas pris en
compte lors du pré-dimensionnement. Une simulation montrait la saturation locale du coupleur
lors d’un déséquilibre de 1% appliqué sur une phase d’un convertisseur parallèle à six phases.
Cette valeur de déséquilibre correspond typiquement à la précision moyenne de mesure d’un
capteur de courant standard à effet Hall disponible dans le commerce. Nous proposons d’ana-
lyser de manière plus exhaustive le comportement des ICT lors d’un déséquilibre de courant
entre phases.
3.2.1 Coupleur monolithique
Le schéma équivalent aux réluctances d’un coupleur monolithique à p phases dans une
configuration échelle ouverte (sans les pointillés) ou fermée (avec les pointillés) en mode DC
est rappelé sur la figure 3.1. Un déséquilibre de courant symétrique est considéré entre les
phases 1 et 2 correspondant au pire cas dimensionnant.
En présence de ce déséquilibre entre les deux phases, une composante continue de courant
δIdes est superposée à la composante nominale et modélisable par une force magnétomotrice
additionnelle égale à Nt .δIdes. Il en résulte une composante de densité de flux circulant dans
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Figure 3.1 – Schéma équivalent aux réluctances d’un coupleur monolithique lors d’un dés-
équilibre de courant différentiel entre deux phases.
la portion commune du circuit magnétique entre les phases concernées. Le fait de prendre en
compte deux phases consécutives amène à considérer un chemin de réluctance minimale entre
les bobines concernées au déséquilibre et donc à un pire cas dimensionnant.





Lors de l’apparition d’un déséquilibre de courant, seules les composantes continues du flux
sont prises en compte car les déséquilibres ne portent que sur les composantes continues de
courant dans les phases. Par conséquent, les composantes de flux alternatives ne sont pas im-
pactées.
Pour des raisons pratiques de réalisation, au moins une des jonctions entre les noyaux et
les culasses est généralement collée, amenant l’existence d’une zone d’entrefer résiduelle typi-
quement de l’ordre de 20µm à 50µm minimum. Ces zones d’air correspondent à l’épaisseur de
colle. Cette réluctance résiduelle vient donc s’ajouter en série avec les réluctances des noyaux
comme le montre le schéma de la figure 3.1. Une application numérique basée sur des cotes
standards montre que cette réluctance résiduelle est du même ordre voire 2 à 3 fois plus élevée





La condition de non saturation sur les noyaux, présentée dans le chapitre 2, peut être ré-
écrite en tenant compte de ce déséquilibre :
φDC +δφdes+ ˆ˜φiAC < ksat .φsat (3.3)
En s’appuyant sur les relations déduites au chapitre 2 sur le bilan des flux dans les noyaux
en mode de fonctionnement nominal, la relation (3.3) permet d’étendre la condition de non
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< ksat .φsat (3.4)
Nous introduisons le paramètre kdes comme étant le taux de déséquilibre admissible entre
les phases, égal à
δIdes
(Is/p)
. Le coefficient sur le taux d’ondulation du courant magnétisant km est





∆Imag étant le taux d’ondulation du courant magnétisant à fdec.
Sur cette base, la relation sur le produit local des aires en tenant compte d’un déséquilibre
de courant devient :
(Ae.Sb)local >
nb.k f .Ve.Is























impacte directement sur le produit des
aires et par conséquent sur le volume et la masse du coupleur. Pour illustrer cette affirmation,
nous proposons de tracer sur la figure 3.2 l’image du volume d’un coupleur monolithique à
échelle fermée en fonction du taux de déséquilibre de courant différentiel entre deux phases.
Nous fixons arbitrairement la valeur de km à 1% et faisons varier le taux de déséquilibre de
courant admissible kdes de 0,25% à 2%, normalisé par rapport au cas nominal (kdes=0). La
formulation en kdes/km permet de garder une approche simple de dimensionnement en Ae.Sb
du problème mais nécessite une vérification a posteriori de la valeur de km effective. Si aucune
hypothèse n’est posée sur km, le problème doit alors être reformulé en termes d’équations de
contraintes et être traité plus globalement comme un problème d’optimisation comme cela a
été le cas sur d’autres sujets.
Graphiquement, nous observons bien que le sur-volume à prévoir lors de la phase de pré-
dimensionnement devient vite rédhibitoire. Par exemple, pour un kdes=1%, le volume doit être
augmenté de 40% et 64% pour respectivement un coupleur à quatre et six phases. Ces valeurs
deviennent réellement importantes et rédhibitoires dans une optique d’intégration des compo-
sant magnétiques.
Il est également intéressant de noter que la prise en compte d’un taux de déséquilibre sur
le surdimensionnement sera d’autant plus impactant que le nombre de phases sera élevé. En
effet, à grand nombre de phases, le terme 1/(ki.p2) de l’équation (3.6) devient négligeable
par rapport aux deux autres termes, donnant un poids maximum au ratio kdes/km sur le bilan
Ae.Sb. Inversement, à faible nombre de phases, le terme 1/(ki.p2) est dominant, conférant au
ratio kdes/km un poids bien plus faible comme cela est bien visible sur le graphique de la figure
3.2.
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Figure 3.2 – Evolution de l’image du volume p.(Ae.Sb)
3/4 pour différentes valeurs du taux de
déséquilibre de courant admissible kdes.
En raisonnant sur des déséquilibres différentiels, nous pouvons donc montrer qu’un cou-
pleur à grand nombre de phases, dimensionné essentiellement sur une contrainte de mode AC,
sera plus robuste aux déséquilibres qu’un coupleur à faible nombre de phases. Nous verrons
également dans la deuxième partie de ce chapitre que l’insertion d’entrefers permet de contenir
ce déséquilibre de courant sans sur-évaluer le volume du circuit magnétique.
3.3 Étude du comportement magnétique des coupleurs suite
à la déconnexion d’une ou plusieurs phases
3.3.1 Coupleur monolithique
Intéressons-nous maintenant de plus près aux conséquences d’un ou plusieurs arrêts de
cellules de commutation sur un ICT monolithique. Avant tout, nous introduisons le paramètre k
correspondant au nombre de cellules de commutation déconnectées consécutivement à une ou
plusieurs défaillances internes ou à l’arrêt volontaire d’un certain nombre de phases permettant
de préserver un rendement maximum à faible courant de charge (§1.2.4).
Étude du mode dit "DC"
Quelle qu’en soit l’origine, dans le cas d’une structure de coupleur monolithique en échelle
ouverte ou fermée, la déconnexion des k phases entraîne l’annulation du courant et des ampères-
tours DC de ces dernières en régime établi. Les k noyaux se présentent tout d’abord comme des
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court-circuits magnétiques en parallèle avec les (p− k) phases actives : leurs réluctances sont
en effet de valeur très faible par rapport aux réluctances de fuite en parallèle sur les noyaux.
En considérant la non-linéarité du matériau magnétique, les densités de flux des k noyaux
saturent dès que les forces-magnétomotrices des phases actives sont de valeurs suffisantes,
limitant ainsi à k.BSAT (si k est faible par rapport à p), le champ magnétique total dans les
court-circuits magnétiques. La détermination de la surcharge magnétique subie par les noyaux
actifs permet de dimensionner le coupleur dans ce type de fonctionnement dégradé.
Dans un premier temps, nous prendrons l’hypothèse d’une équi-répartition du report de
flux de saturation dans les (p− k) noyaux actifs en négligeant les chemins de réluctance des
culasses vis-à-vis des réluctances des noyaux. Cette considération est prise en tenant compte
des zones résiduelles d’entrefer comme cela a été présenté en début de chapitre. Cette hypo-
thèse nous permettra de tirer une conclusion générale pour ensuite évoquer de manière plus
qualitative le rôle des culasses sur la répartition de la surcharge magnétique.
Sur cette base, nous en déduisons une première condition nécessaire sur le nombre mini-
mum de phases permettant d’éviter de propager la saturation à l’ensemble du coupleur :
k.BSAT
(p− k) < BSAT → p > 2k (3.7)
En s’appuyant sur l’hypothèse de l’équi-répartition du flux de saturation, la figure 3.3 pré-
sente le schéma équivalent aux réluctances en mode DC lors de k déconnexions de phases.
Les k réluctances de noyaux déconnectées sont alors modélisées par des sources de flux de
saturation φSAT tant que les (p−k) noyaux actifs sont en mesure de fournir le flux total k.φSAT .
L’inductance de fuite vue par la charge est inchangée dans cette modélisation tant que les
noyaux dits "passifs" sont saturés.
k.ϕSAT
      =k.Ae.Bsat




Liaison pour topologie en échelle fermée
Rfeq
k noyaux saturés : 
réluctances infinies
FMM(p-k)DC
ϕ2DC + ϕSAT /(p-k)
Figure 3.3 – Schéma équivalent aux réluctances lors k déconnexions de phases : Modèle dit
"DC" avec noyaux "passifs" saturés.
Nous considérons pour la suite de ce chapitre deux cas distincts concernant la valeur du
courant de sortie Is après la déconnexion de k phases.
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→ Cas 1, dit "SD" (Sans Derating) : Le courant de sortie Is est maintenu à sa valeur nomi-
nale après les déconnexions de k phases. Les (p−k) phases actives voient par conséquent




→ Cas 2 dit "AD" (Avec Derating) : Le courant de phase Iph est maintenu à sa valeur nomi-






Partant du schéma équivalent illustré sur la figure 3.3, les relations sur le flux DC dans les
(p− k) noyaux actifs sont exprimées comme suit :
φDC(CAS1) =
Nt .Is





p.(p− k).R f eq +
k.φSAT
p− k (3.11)
Dans le cas où l’on considère les k réluctances de noyaux déconnectés dans un état de
magnétique de saturation, la réluctance de fuite équivalente est inchangée par rapport au cas
nominal. Les flux DC peuvent donc être réécrits de la manière suivante :
φDC(CAS1) =
Ve





4.(p− k).p. fdec.ki.Nt +
k.φSAT
p− k (3.13)
D’après les relations ci-dessus, nous remarquons qu’une surcharge magnétique de valeur
k.BSAT/(p− k) doit être supportée par les noyaux actifs en supplément du point nominal. Les
termes (p− k)2 pour le cas 1 et (p− k) pour le cas 2 entraînent également une augmentation
de la composante continue du flux. Ces termes viennent notamment du maintien ou non du
courant de sortie nominal après déconnexions.
Étude du mode dit "AC"
Le schéma équivalent des réluctances en mode AC lors de k déconnexions de phases est
illustré sur la figure 3.4.
Tant que les noyaux passifs sont saturés, ou en d’autres termes tant que les noyaux actifs
sont en mesure de fournir le flux de saturation, les réluctances associées sont considérées de
valeur grande par rapport aux réluctances de fuites locales. Le flux alternatif circulant dans ces
noyaux est supposé nul. Cette hypothèse sera parfaitement vérifiée dans le chapitre 4 consacré
à l’expérimentation.
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Liaison pour topologie circulaire
ϕ(p-k)AC 




Figure 3.4 – Schéma équivalent aux réluctances lors k déconnexions de phases : Modèle dit
"AC".
A noter que les porteuses des (p− k) cellules de commutation actives doivent être re-
configurées et rephasées entre-elles de
2.pi
(p− k) de manière régulière ou permutée après les k
déconnexions de phases.
Les sources de flux magnétisantes AC (SFMAC) des (p− k) noyaux actifs ont la même








Aucune contrainte n’est donc à prévoir sur le flux AC dans les noyaux actifs, si ce n’est
que la réduction du nombre de phases conduit généralement à des déphasages moins favorables
pour la stratégie dite à permutation.
Dans le cas d’une topologie en échelle fermée, le flux AC circulant dans les culasses est
modifié. Le ratio KMAG passe d’une topologie nominale p à (p− k) pour une alimentation des
cellules de manière régulière :
φ˜i(g,d) = KMAG(p−k)× φ˜(i)ACMAX (3.15)
L’utilisation d’une alimentation permutée ne modifie que très peu le flux AC circulant dans
les régions des culasses. La valeur du KMAG, présentée dans le chapitre 2, reste proche de
1
2
pour un nombre de phases supérieur à trois, quelle que soit la valeur du rapport cyclique
(§2.4.1).
Produit des aires lors de k déconnexions de phases
En utilisant la même démarche de calcul présentée dans le chapitre 2, nous pouvons réécrire
les relations sur le produit des aires. Les deux cas sur le courant de sortie sont pris en compte,
notamment sur la condition de remplissage sur la fenêtre de bobinage :
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(Ae.Sb)local(CAS1) >
nb.k f .Ve.Is













nb.k f .(p− k).Ve.Is












Nous utiliserons ces relations dans la suite du chapitre pour étudier l’évolution de la masse
lors de la déconnexion d’une ou plusieurs cellules de commutation en s’appuyant sur les cal-
culs présents dans l’annexe A.
3.3.2 Coupleurs utilisant des transformateurs séparés
La fonction de couplage magnétique des phases peut être également réalisée au moyen de
transformateurs à circuits magnétiques séparés, où chaque phase est couplée à la phase pré-
cédente et à la phase suivante par deux transformateurs entre-phases séparés, comme nous
l’avons présenté et analysé dans un fonctionnement nominal lors des deux premiers chapitres.
Cette solution offre de la modularité et une facilité de réalisation du composant magnétique
comparé à un coupleur monolithique. Nous considérons dans la suite de ce chapitre unique-
ment l’association cyclique cascade des transformateurs séparés puisque cette configuration
utilise uniquement p transformateurs séparés, favorisant ainsi l’encombrement et le volume
global.
Étude du modèle dit ’DC’
La figure 3.5 illustre donc le cas de quatre transformateurs séparés en association cyclique
cascade lorsque la phase 1 est en défaut. La cellule de commutation en défaut est supposée
être au préalable isolée du reste du système, entraînant ainsi l’annulation du courant dans cette
phase en régime établi. Suite à l’arrêt de la phase 1, les transformateurs connectés à la phase en
défaut se saturent si le courant de charge est suffisant puisque la compensation des ampères-
tours DC n’est plus assurée dans ce cas.
La saturation est donc dans ce cas confinée dans les transformateurs reliés à la phase en
défaut, contrairement à un coupleur monolithique. Il n’y a donc aucune pénalité sur la compo-
sante de flux DC dans les transformateurs non reliés aux phases en défaut. Cette particularité
est un point intéressant sur le dimensionnement, comparativement au cas monolithique.
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Figure 3.5 – Schéma de 4 transformateurs séparés en association cyclique cascade lors d’un
défaut sur la phase 1.
Étude du modèle dit ’AC’
Concernant le mode AC, nous remarquons bien que les deux phases contiguës à la phase
déconnectée ne voient plus qu’un seul transformateur actif si ceux-ci sont parfaitement saturés.
En s’appuyant sur la figure 3.5, nous notons bien que les transformateurs T23 et T34 auront une
bobine sous tension double, entraînant ainsi un accroissement des volts-secondes magnétisants
et donc de la composante de flux AC. Cette propriété est une contrainte importante à considérer
pour le dimensionnement, alors que la structure monolithique ne subit aucune majoration de
la composante AC.
L’augmentation de flux AC du coupleur cyclique-cascade peut être modélisée par l’inter-
médiaire du facteur KMAG comme étant le ratio maximum entre les amplitudes crête-à-crête
des flux dans les culasses et les noyaux verticaux du coupleur monolithique. Rappelons tout
de même que le flux AC circulant dans les p transformateurs séparés est équivalent au flux AC
présent dans les culasses d’un ICT monolithique en topologie circulaire [Forest et al., 2007b].
Ainsi, le facteur KMAG devient égal à 1 pour les transformateurs adjacents à la phase en défaut
et la composante de flux alternative est donnée par la relation suivante :







La contrainte sur le pré-dimensionnement dans le cas des transformateurs séparés vient
donc de la composante alternative et non de la composante continue du flux comme il était
question sur le coupleur monolithique. Nous verrons dans la suite que cette différence jouera
un rôle sur l’évolution de la masse des coupleurs en présence de phases déconnectées.
L’arrêt d’une deuxième phase (ou plus) de manière non souhaité, i.e suite à un défaut sur
une cellule de commutation, peut provoquer une saturation de l’ensemble des transformateurs
séparés si le nombre de phases n’est pas suffisant. En s’appuyant sur la figure 3.6, étudions
le cas pour quatre transformateurs séparés, toujours en association cyclique cascade, lors de
l’apparition d’une puis de deux déconnexions de phases.
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(c) Fonctionnement dégradé : 2ème défaut sur une















(d) Fonctionnement dégradé : 2ème défaut sur une
phase non contiguë à la phase défaillante au 1er
défaut.
Figure 3.6 – Analyse de fonctionnement lors d’un et de deux défauts dans le cas de quatre
transformateurs séparés en association cyclique cascade.
Lors d’une première déconnexion (cf. figure 3.6.(b)), nous nous retrouvons avec (p− 1)
transformateurs actifs quelle que soit la phase déconnectée. Les deux phases adjacentes à la
phase défectueuse fonctionnent alors en surcharge magnétique AC, qui se traduit par une aug-
mentation de la composante alternative du flux AC (KMAG = 1).
La localisation du deuxième défaut par rapport au premier défaut peut entraîner une satu-
ration de tous les transformateurs :
→ cas n◦1, le deuxième défaut est situé sur une phase contiguë à la première phase dé-
faillante (cf. figure 3.6.(c)). Dans ce cas, nous avons une probabilité égale à 2/3 de
maintenir le fonctionnement suite à un deuxième défaut de phase. En généralisant à p
phases, nous obtenons une probabilité de 2/(p−1).
→ cas n◦2, le deuxième défaut est situé sur une phase non contiguë à la première phase
défaillante (cf. figure 3.6.(d). Dans ce cas, tous les transformateurs séparés sont saturés.
La probabilité d’être dans ce cas là est de 1/3, ou de (p−3)/(p−1) en généralisant à p
phases.
En conclusion, la gestion d’un deuxième défaut nécessite de considérer un nombre élevé
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de phases tout comme la structure monolithique mais aussi pour des raisons différentes.
Produit des aires lors de k déconnexions de phases
Les deux relations ci-dessous correspondent au produit local des aires des transformateurs
séparés, en considérant les deux cas sur la valeur du courant de sortie Is après la déconnexion
de k phases et en tenant compte de la magnétisation complète par les volts-secondes AC d’une
cellule de commutation (Kmag=1).
(Ae.Sb)local(CAS1) >
nb.k f .Ve.Is



























Ces relations seront utilisées par la suite pour tracer l’évolution de la masse en fonction du
nombre de phases déconnectées de manière à comparer aux structures concurrentes.
3.4 Proposition d’une structure compacte de type cyclique
cascade mono-bobine
3.4.1 Principe
Nous avons vu que l’utilisation de transformateurs séparés est une solution séduisante en
termes de robustesse au défaut par le confinement du flux DC de saturation dans les transfor-
mateurs connectés à la phase défectueuse. Un surdimensionnement imposé par la composante
AC sera cependant à considérer.
Un inconvénient de cette structure reste le volume important occupé par l’ensemble des p
transformateurs séparés, comme nous l’avons démontré dans le chapitre 2. Pour pallier à ce
problème d’intégration, une alternative combinant la compacité d’une structure monolithique
et la robustesse au défaut des transformateurs séparés, consiste à rapprocher les transformateurs
séparés et à utiliser uniquement une seule bobine par phase. Cet arrangement des transforma-
teurs a été introduit rapidement dans le chapitre 2 pour démontrer l’analogie du point de vue du
flux AC entre un coupleur monolithique et des transformateurs séparés. Ce concept est illustré
sur la figure 3.7. Un entrefer vertical AGv doit être aménagé pour maintenir les circuits séparés
magnétiquement (cf. figure 3.7). Dans le cas d’un découplage total des p circuits magnétiques,
son fonctionnement magnétique est identique à celui d’une structure utilisant des transforma-
teurs séparés en association cyclique cascade :
- la force magnétomotrice DC effective (Nt .Is/p) enlaçant chaque circuit magnétique élé-
mentaire par son centre est la même ;
- les volts-secondes magnétisants AC effectifs répartis sur les deux circuits (même nombre de
spires, tensions induites en série dont la somme est imposée par la cellule de commutation)
-82-
CHAPITRE 3. MODÉLISATION DES COUPLEURS EN RÉGIME DÉSÉQUILIBRÉ
sont les mêmes.
En utilisant des éléments standards du commerce, ce composant magnétique est utilisable
uniquement pour un nombre pair de phases du fait de sa forme carrée ou parallélépipédique. Il






 " i+1 "
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Figure 3.7 – Structure compacte cyclique cascade mono-bobine : transformateurs séparés
utilisant une seule bobine par phase.
3.4.2 Analyse du dimensionnement de l’entrefer vertical AGv
Cette structure de coupleur compacte est séduisante puisqu’on garde l’avantage des trans-
formateurs séparés, à savoir le confinement du flux de saturation dans les transformateurs
connectés aux phases en défaut. Il faut cependant s’assurer que l’entrefer vertical est suffisant
pour maintenir les circuits magnétiquement séparés. Pour ce faire, deux simulations numé-
riques par éléments finis en 2D ont été réalisées pour valider ce concept et sont présentées sur
la figure 3.8.
Ces simulations numériques sont réalisées à partir des conditions suivantes :
→ coupleur mono-bobine 4 phases ;
→ alimentation équilibrée en courant DC (70A) ;
→ matériau Ferrite N87 à 100◦C (BSAT =0,4T) ;
→ déconnexion de la phase 2 (k=1) ;
→ entrefer horizontal AGh fixé à 500µm, situé à la jonction entre le noyau et la culasse.
Elles sont effectuées pour deux rapports entre l’entrefer vertical et horizontal différents.
Le premier (entrefer vertical) a pour objectif de séparer magnétiquement les transformateurs
tandis que le second (entrefer horizontal) a pour but de maîtriser les déséquilibres de courant
entre phases (cas 1, AGv=100µm et cas 2, AGv=500µm).
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AGh = 500μm 
AGv = AGh /5
è Circuits non découplés
BDC_T34d 
 


















































































AGh = 500μm 
AGv = 2× AGh 
è Circuits découplés
(b) AGv = AGh = 500µm
Figure 3.8 – Simulation numérique 2D par éléments finis d’une structure cyclique cascade
mono-bobine à 4 phases lors de l’arrêt de la phase 2 (alimentation équilibrée, 70A DC, Maté-
riau N87 @ 100◦C).
→ Cas 1 : AGv < AGh (cf. figure 3.8.a)
Nous remarquons sur cette première simulation que les deux circuits magnétiques T12
et T23 connectés à la phase 2 sont logiquement saturés. Un champ de saturation BSAT
circule dans le noyau équivalent central sur lequel la phase 2 est bobinée (1/2 noyau à
droite de T12 et 1/2 noyau à gauche de T23). En raison d’une zone d’air de réluctance
verticale insuffisante par rapport à la zone de réluctance horizontale, les lignes de champs
DC produites par les autres bobines arrivent à pénétrer les régions des circuits T12 et T23
par les culasses. Le bilan algébrique des flux montre dans cette région qu’il en découle
un régime de réduction de champ pour les sections passives contiguës au noyau saturé
(1/2 noyau à gauche de T12 et 1/2 à droite de T23) et par voie de conséquence à une
surcharge en champ DC pour tous les autres noyaux actifs des autres phases.
Par conséquent, l’avantage des structures magnétiques séparées n’est pas présent dans
ce rapport d’entrefers puisque qu’un report de flux de saturation est vu par les transfor-
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mateurs adjacents au défaut.
→ Cas 2 : AGv=1mm, AGh=500µm (cf. figure 3.8.b)
Nous constatons dans ce cas que le champ de saturation est bien confiné uniquement
dans les transformateurs T12 et T23. Une surcharge en champ DC est négligeable dans
les noyaux actifs des phases actives comme le montre la simulation en régime nominal.
En conclusion, il faut donc avoir au minimum un entrefer vertical égal ou supérieur à
l’entrefer horizontal pour maintenir le flux de saturation confiné dans les transformateurs reliés
aux phases en défaut et ainsi éviter toute surcharge magnétique en champ DC sur les autres
phases.
3.5 Comparaison "théorique" de la masse des composants
magnétiques suites à un ou plusieurs arrêts de cellules
de commutation
En s’appuyant sur la démarche de calcul de la masse d’un composant magnétique présentée
dans le chapitre 2 et dans l’annexe associée A, les différentes structures de coupleurs sont
comparées lors d’une ou plusieurs déconnexions de phases. Nous considérons les deux cas sur
le courant de sortie Is détaillés auparavant (cf. §3.3.1).
De manière plus quantitative, nous présentons un exemple de cahier des charges utilisé.
Celui-ci sera repris pour la partie expérimentale au chapitre 4.
Les données d’entrées électriques et magnétiques prises en compte lors de cette comparai-
son de masse des structures de coupleurs sont :
- Tension d’entrée : Ve=400V ;
- Courant de sortie : Is=420A ;
- Fréquence de découpage : fdec=20kHz ;
- Taux d’ondulation du courant de sortie : ki=5% ;
- Densité de courant : J=5A/mm2 ;
- Matériau magnétique : Epcos N87 (Bsat= 0.4T à 100◦C) ;
- Coefficient sécurité sur le champ de saturation : ksat=0.9 ;
- Bobinages : Feuillard en Aluminium ;
- Facteur de formes géométriques : b=1.15, c=0.8 et d=1 ;
- Type d’alimentation des cellules de commutation : alimentation permutée ;
Coupleur monolithique à échelle fermée
Intéressons-nous dans un premier temps à l’évolution de la masse d’un coupleur mono-
lithique à topologie échelle fermée lors d’une et de deux déconnexions de phases. La figure
3.9 présente ce cas d’étude. Nous gardons l’hypothèse prise sur l’équi-répartion du flux de
saturation dans les (p− k) noyaux actifs.
A première vue, nous constatons qu’à faible nombre de phases en parallèle, l’accroissement
de la masse du coupleur monolithique est importante. Cette augmentation vient du report de
contrainte important du flux DC de saturation des k cellules déconnectées, comme le montrent
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SD : sans derating
AD : avec derating
Figure 3.9 – Évolution de la masse d’un coupleur monolithique à échelle fermée en confi-
guration section culasses de moitié par rapport à la section d’un noyau. Cas d’une et de deux
déconnexions de phases, avec et sans derating sur le courant de sortie.
les relations (3.12) et (3.13) sur le flux DC circulant dans les noyaux actifs pour les cas 1 et 2.
Le prix à payer est l’élargissement de la section équivalente des noyaux Ae, et donc du volume
et de la masse totale du composant magnétique.
Dans le cas contraire, plus le nombre de phases est important (p > 6), plus l’accroissement
sur la masse est faible. La surcharge du flux magnétique à supporter devient acceptable, en-
traînant un léger surpoids du coupleur, puisque aucune pénalité n’est à prévoir sur le flux AC
circulant dans les noyaux. Sur le principe, pour un nombre élevé de phases, cette structure est
bien adaptée à l’arrêt d’un nombre conséquent de phases tant que la relation de base k < p/2
est vérifiée. Dans le cas contraire, i.e k > p/2 comme cela peut être le cas sur des alimentations
à large variation du point de fonctionnement, la solution de référence à inductances séparées
redevient compétitive.
A noter que la structure à inductances séparées devient même moins massique qu’un cou-
pleur monolithique pour maintenir un deuxième défaut pour un nombre de phases inférieur à
six.
Le tableau 3.1 donne les valeurs en % du surdimensionnement à prévoir sur le coupleur
monolithique pour k=1 et k=2 par rapport à la solution nominale (k = 0). A titre d’exemple,
pour p = 6, la masse du coupleur doit être surévaluée de 52,9% sans derating de courant et de
25,9% en maintenant la valeur du courant nominal par phase lors d’une déconnexion de phase.
En se fixant arbitrairement une limite haute à 20% du surdimensionnement, nous obser-
vons qu’au deuxième défaut, pour un nombre de phases supérieur à quatre, l’accroissement
de la masse est rédhibitoire. Dans l’état, pour un faible nombre de phases, la structure mo-
nolithique est donc peu adaptée à des applications nécessitant une forte intégration de leurs
convertisseurs de puissance, comme cela peut être le cas dans les systèmes embarqués (auto-
mobile, avionique, spatial,...).
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Nombre de phases (p)
k
p
4 6 8 10 12
∆MasseSD
Massenominal
1 129,6 52,9 32,6 19,6 17,5
2 X 225,6 101,2 57,5 47,5
∆MasseAD
Massenominal
1 60,5 25,9 16,7 9,2 9,1
2 X 106 51,3 28,5 26
Tableau 3.1 – Surdimensionnement d’un coupleur monolithique en pourcentage par rapport
au cas nominal à prévoir pour maintenir le fonctionnement suite à une et deux déconnexions
de phases.
Transformateurs séparés























SD : sans derating





Figure 3.10 – Évolution de la masse des structures de coupleurs utilisant des transformateurs
séparés d’une déconnexion de phases.
Nous observons, lors d’une déconnexion de phase, que cette évolution est contraire au cas
d’un coupleur monolithique. Plus le nombre de phases est important, plus le surdimension-
nement devient important. Cette propriété vient de l’accroissement de la composante alterna-
tive du flux AC dans le cas des transformateurs séparés, prédominante par rapport au dimen-
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sionnement en flux DC, pour un nombre de phases élevé. L’évolution des transformateurs
séparés en association cyclique cascade et la structure compacte mono-bobine est logiquement
identique.
Un des points forts des transformateurs séparés apparaît lors de l’apparition d’un second
défaut puisqu’aucun surdimensionnement n’est à prévoir, dans le cas où son positionnement
par rapport au premier défaut est favorable (cf. §3.3.2) d’une part, et que la contrainte en sur-
champ AC est confinée aux transformateurs associés à cette phase uniquement d’autre part.
Le tableau 3.2 dresse les valeurs du surdimensionnement nécessaire afin de maintenir le
fonctionnement après une déconnexion de phase pour des structures utilisant des transforma-
teurs séparés. Nous considérons le deuxième cas sur la valeur du courant de sortie après dé-
connexion, à savoir le maintien du courant de phase nominal par phase. Nous retrouvons bien
l’évolution inverse par rapport au cas monolithique. L’accroissement de la masse est important
pour un nombre élevé de phases.
La robustesse de cette structure de coupleur séparés apparaît donc particulièrement intéres-
sante pour un faible nombre de phases. La variante classique à deux bobines par phase donne
un dimensionnement comparable à celui des inductances séparées. Elle ne présente donc qu’un
faible intérêt par rapport au sujet. A l’inverse, la variante mono-bobine s’avère meilleure au
premier défaut et doit même pouvoir accepter un second défaut sans pénalité par rapport à la
structure de référence à inductances séparées. Pour un faible nombre de phases et pour un troi-
sième défaut, la structure à inductances séparées est la seule solution possible si aucun entrefer
"large" n’est introduit.
Nombre de phases (p)
k
p
4 6 8 10 12
∆Masse3C(k=1)
Masse3C(k=0)
1 20,6 32,8 43,2 46,7 54,2
Tableau 3.2 – Surdimensionnement des coupleurs utilisant des transformateurs séparés (cy-
clique cascade bi-bobine et mono-bobine) en pourcentage à prévoir pour maintenir le fonc-
tionnement suite à une et deux déconnexions de phases par rapport au cas nominal.
Comparaison des coupleurs lors de déconnexions de phases
L’évolution de la masse pour les différentes structures de coupleurs (monolithique à échelle
fermée, cyclique cascade et mono-bobine) suite à l’arrêt d’une phase est illustrée sur la figure
3.11.
Graphiquement, la première constatation à faire est que, à faible nombre de phases (p < 4)
pour k = 1 et k = 2, les structures de coupleurs utilisant des transformateurs séparés (cyclique-
cascade, mono-bobine) sont moins massiques qu’une structure monolithique. Cet aspect vient
du non report du flux DC de saturation dans les transformateurs actifs car étant confiné dans les
transformateurs reliés à la phase en défaut, contrairement au cas d’un coupleur monolithique.
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 (k=1 AD) Monolithique (k=1 SD)
SD : sans derating
AD : avec derating
Figure 3.11 – Mise en compétition de la masse des coupleurs magnétiques face à une décon-
nexion de phases.
Nombre de phases (p)
k
p
4 6 8 10 12
∆MassemonoAD
Massemono(nominal)
1 60,5 25,9 16,7 9,2 9,1
2 /0 106 51,3 28,5 26
∆Masse3C(k=1)
Masse3C(k=0)
1 20,6 32,8 43,2 46,7 54,2
∆MasseMB(k=1)
MasseMB(k=0)
1 20,6 32,8 43,2 46,7 54,2
Tableau 3.3 – Surdimensionnement des coupleurs en % à prévoir pour maintenir le fonction-
nement suite à une et deux déconnexions de phases par rapport au cas nominal d’une structure
monolithique.
A faible nombre de phases, l’augmentation relative du flux DC dans un coupleur mono-
lithique est plus importante que l’accroissement relatif de flux AC dans les transformateurs
séparés.
Ainsi, pour k = 1 et p < 5, il est plus avantageux en terme de masse de choisir un coupleur
séparé mono-bobine par rapport à un coupleur monolithique.
Inversement, le coupleur monolithique redevient compétitif en terme de masse pour p > 5
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comparé à une structure cyclique cascade mono-bobine. Dans ce cas, l’augmentation relative
du flux DC dans un coupleur monolithique est nettement inférieure à l’accroissement relatif du
flux AC dans un coupleur séparé. Il est à noter que toutes les courbes des graphiques peuvent




sions et propriétés énoncées précédemment seront inchangées tant que toutes les structures
sont basées sur le même cahier des charges électriques et avec le même matériau.
3.6 Analyse du report de flux de saturation dans une struc-
ture monolithique
L’hypothèse faite sur l’équi-répartition du report de flux de saturation est cependant forte
dans le cas où aucun entrefer n’est aménagé dans les noyaux. De ce fait, analysons de plus
près cette hypothèse en s’appuyant sur des simulations numériques basées sur la méthode des
éléments finis, présentées sur les figures 3.12, 3.13 et 3.14. Ces simulations sont réalisées à




















































































































1 2 3 4
(a) Échelle ouverte, régime nominal - densité de flux DC et profil
Figure 3.12 – Simulations 2D des densités de flux dans le plan (XY) par éléments finis sur
un coupleur monolithique 4 phases en topologie échelle ouverte et fermée - Mode Nominal
(conditions aux limites sur les "bords" de type périodicité) (Nt=20, AGresiduel=20µm, I, Ma-
tériaux N87@100◦C, Nombre d’éléments : 11498 (éléments de frontière ) / 18048 (entrefers
maillés), Temps de la simulation : 31s (éléments de frontière) / 60s (entrefers maillés) ).
Elles permettent d’analyser la répartition du flux DC de saturation venant des k noyaux
déconnectés en fonction de la topologie du coupleur monolithique (échelle ouverte ou fermée).
Nous utilisons dans ce cas le cycle moyen de la courbe d’hystérésis du matériau magnétique
de type Ferrite N87 à 100◦C (BSAT =0,4T).
Les simulations (cf. 3.13.(a),(b)) sont réalisées à partir d’une topologie en échelle ouverte
à quatre phases à flux de fuite réparti dans l’air. Aucune colonne de retour de flux de fuite n’est
présente dans ces cas.
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(b) Échelle ouverte, défaut phase 2 - Densité de flux DC et profil
Figure 3.13 – Simulations 2D des densités de flux dans le plan (XY) par éléments finis
sur un coupleur monolithique 4 phases en topologie échelle ouverte et fermée (conditions
aux limites sur les "bords" de type périodicité). Cas d’une déconnexion de phase (Nt=20,
AGresiduel=20µm, I, Matériaux N87@100◦C, Nombre d’éléments : 11498 (éléments de fron-
tière ) / 18048 (entrefers maillés), Temps de la simulation : 31s (éléments de frontière) / 60s
(entrefers maillés) ).
Des entrefers résiduels (liaison noyaux-culasses et culasses-culasses) sont pris en compte
et fixés à 20 µm, correspondant généralement à l’épaisseur minimale due aux collages lors de
l’assemblage des éléments. Ces zones d’entrefers sont paramétrables par éléments surfaciques
de frontières non maillés à faible perméabilité.
Dans le cas d’une topologie en échelle ouverte, une déconnexion de phase sur un noyau
situé à une extrémité entraîne une répartition du champ magnétique de saturation fortement
non homogène dans les autres noyaux actifs. La figure 3.13.(a) présente le cas où la phase
1 est déconnectée. Son champ magnétique est égal au champ de saturation du matériau, à
savoir 0,4T. Les zones de culasses en série avec le noyau 1 sont logiquement saturées dues à
la topologie en échelle ouverte, même lorsque la section des culasses est identique à celle des
noyaux verticaux. Dans ce cas, le déséquilibre différentiel de la charge magnétique DC est de
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1 2 3 4
(a) Échelle fermée, défaut phase 2 - Densité de flux DC et profil
Figure 3.14 – Échelle fermée, défaut phase 2 - Densité de flux DC et profil (même condition
de simulation que la figure 3.13).
Si l’on considère maintenant une déconnexion sur le noyau 2 comme le montre la figure
3.13.(b), nous remarquons que les culasses en série avec ce dernier ne saturent pas, assurant par
conséquent la mise en parallèle des noyaux contigus. La distribution du champ de saturation de
la colonne 2 est non uniformément réparti. Le noyau actif sur la phase 1 supporte une surcharge
plus importante que
BSAT
(p− k) . Dans ce cas, le déséquilibre différentiel de la charge magnétique
DC est de plus de 120mT entre les noyaux 1 et 4. L’hypothèse sur l’équi-répartition est donc
difficilement applicable dans une topologie à échelle ouverte et par conséquent, peu adaptée à
la déconnexion d’une ou plusieurs phases, puisque le sur-dimensionnement de la section équi-
valente des noyaux sera trop important.
Dans le cas maintenant d’une topologie en échelle fermée (c.f figure 3.14), la répartition du
BSAT s’effectue maintenant de manière symétrique de part et d’autre du noyau passif contrai-
rement à la topologie précédente. Les deux noyaux adjacents au noyau saturé voient la même
densité de champ magnétique. Un léger écart du flux DC persiste encore entre le noyau adja-
cent au noyau déconnecté et celui le plus éloigné puisque les chemins de réluctance dus aux
culasses sont différents. La topologie à échelle fermée se prête donc beaucoup mieux à la réa-
lisation d’un coupleur robuste. Nous étudierons dans la suite de ce chapitre les bénéfices de
l’insertion d’entrefers "larges" à la jonction entre les noyaux et les culasses permettant d’amé-
liorer cette robustesse en forçant notamment une équi-répartition homogène du BSAT dans les
noyaux actifs.
3.7 Conclusion partielle
Nous avons analysé dans cette première partie les coupleurs magnétiques soumis à des ré-
gimes déséquilibrés, tels que des déséquilibres de courant différentiel et l’arrêt de cellule de
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commutation. Une approche analytique a été présentée, permettant de tracer l’évolution de la
masse en considérant ces régimes déséquilibrés. Nous avons observé que, quelle que soit la
structure de coupleur utilisée, l’augmentation de la masse pour maintenir le fonctionnement
suite à une ou plusieurs déconnexions est conséquente. Il suppose également une bonne répar-
tition du flux DC dans les noyaux actifs, hypothèse difficilement valable pour des structures
monolithiques à échelle ouverte comme nous avons pu le montrer par des simulations par
éléments finis.
Partant de ce constat, nous proposons dans la deuxième partie du chapitre d’introduire et
d’analyser des solutions fiables pour éviter d’agir sur le surdimensionnent excessif du volume
et de la masse des coupleurs.
3.8 Mise en place d’un "derating" de courant
Dans l’optique de maintenir une forte intégration des ICT même lors d’un fonctionnement
dégradé, nous proposons dans un premier temps d’agir sur la référence du courant par phase
en acceptant un derating sur le courant de sortie en partant d’un dimensionnement nominal.
Nous présenterons dans la sous-partie suivante une autre alternative, consistant à insérer des
entrefers "larges" au niveau des noyaux.
3.8.1 Coupleur monolithique
Une première solution évidente pour éviter le surdimensionnement du coupleur est d’agir
sur la valeur du courant de sortie en appliquant une décroissance suffisante pour ne pas saturer
les noyaux magnétiques. En se basant sur le schéma équivalent en mode dit "DC" illustré sur
la figure 3.3, l’expression du champ magnétique circulant dans les (p− k) noyaux actifs peut
































, un taux de charge réduit égal au ratio entre le courant de derating
et le courant nominal en sortie du convertisseur.
En développant (3.22), nous obtenons une relation sur ce taux de charge kcharge :











Les paramètres Nt(p) et Ae(p) sont issus de la méthode de pré-dimensionnement en mode
de fonctionnement nominal pour un nombre de phases donné.
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Points de fonctionnement 
validés par simulations 
Figure 3.15 – Évolution du facteur de charge kcharge en fonction du nombre de phases
(Ve=400V, fdec=20kHz, BSAT =0,4T, kSAT =0,9, k=1)
L’évolution de ce taux de charge est tracée sur la figure 3.15. Le maintien du fonctionne-
ment suite à une déconnexion de phase coûte une forte décroissance de la puissance de sortie
en agissant sur le courant par phase. A faible nombre de phases, la valeur de kcharge devient
relativement faible. Le report de contrainte du noyau déconnecté (terme k.BSATp−k ) implique une
forte diminution des FMM nominaux pour éviter la saturation. Par exemple, pour p = 4, uni-
quement 1/4 du courant de sortie nominal pourra être délivré à la charge.
Pour illustrer ces propos et valider cette approche analytique, une simulation d’un conver-
tisseur parallèle à six phases, incluant un coupleur monolithique à échelle fermée, est présentée
sur la figure 3.16. Ce coupleur est réalisé par l’intermédiaire des éléments saturable core, pré-
sent dans la bibliothèque du logiciel de simulation PSIM. Ils correspondent à un matériau
magnétique saturable (non-linéaire). Nous visualisons sur cette simulation les six courants de
phases et les densités de flux circulant dans les noyaux verticaux. Premièrement, nous obser-
vons qu’au moment de la déconnexion, le transitoire de courant et du flux magnétique est très
contraignant et très violent. Suite à l’arrêt de la phase 2, la répartition non homogène du flux
DC de saturation est visible. Les noyaux adjacents au défaut, i.e les noyaux 1 et 3 voient un
report de contrainte plus important que les autres noyaux. Face à ce constat, il semble donc
inévitable d’insérer des entrefers "larges" pour rendre ces composants plus robustes lors de la
déconnexion.
L’application d’un "derating" sur le courant de sortie n’est cependant pas envisageable
pour des applications désirant un maintien du fonctionnement au point nominal même après
l’apparition d’un défaut.
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Figure 3.16 – Simulation d’un convertisseur parallèle à 6 phases magnétiquement couplées par
un coupleur monolithique en échelle fermée. Taux de charge de 40% après la déconnexion de la
phase 2 (Ve=400V, Is=420A, fdec=20kHz, Ae=8,4.10−4m2, Nt=18, AGresiduel=25µm, kSAT =0,9,
BSAT =0,4T, N87@100◦C).
3.9 Insertion d’entrefers dans les coupleurs magnétiques
3.9.1 Contexte et hypothèses
Dans une optique de continuité du fonctionnement suite à un événement critique, une
deuxième solution séduisante permettant d’éviter la saturation consiste à insérer une zone d’air
sur le trajet des flux DC et en particulier dans les noyaux verticaux. Cette proposition n’en-
gendre aucune augmentation sur le volume et la masse des coupleurs. Selon la géométrie de
départ, ces zones d’air de fortes réluctances peuvent être situées par exemple à la jonction entre
les noyaux verticaux et les culasses de liaison (noyau de forme "I"). Il est également envisa-
geable de les positionner sur la demi-hauteur de chaque noyau (forme "E") au prix de pertes
joules HF supplémentaires dans les bobinages en raison du flux de frange AC au voisinage des
entrefers.
L’objectif principal de ces entrefers est de limiter et d’équi-répartir les densités de flux
dans les noyaux actifs en présence d’une ou plusieurs phases à l’arrêt. Cette solution consiste
donc, en pratique, à insérer des entrefers "larges" de plusieurs centaines de micromètres voire
de plusieurs millimètres. De telles valeurs sont au moins dix à vingt fois plus élevées que les
entrefers résiduels (de 20 à 80µm) formés par le simple collage des éléments magnétiques.
En présence de ces entrefers "larges" et non résiduels, les réluctances des noyaux et des cu-
lasses de liaison peuvent donc être considérées comme négligeables (RAG >> Rvc,Rhc) devant
ces réluctances d’air. Le tableau 3.4 met en évidence cette hypothèse simplificatrice par une
application numérique entre un noyau magnétique à géométrie prédéfinie et différentes épais-
seurs d’entrefers. A titre d’exemple, sur la base d’un calcul en 1D et sans effet de frange et en
-95-
3.9. INSERTION D’ENTREFERS DANS LES COUPLEURS MAGNÉTIQUES
s’appuyant sur le tableau ci-dessous, nous montrons que la réluctance d’un entrefer d’épais-
seur de 250 µm est 19 fois plus importante que celle du noyau magnétique. Par conséquent,
l’hypothèse faite sur les réluctances des différents régions du circuit magnétique est légitime
en présence d’entrefers.










1,23.104 (Ae=8,4.10−4 m2 , µr=2300 et HN=30mm)
RAG/Rvc 7,6 19 38,3 76,6
Tableau 3.4 – Rapport des réluctances entre un noyau et différentes valeurs d’épaisseur d’en-
trefers. Effet de frange non pris en compte Ae=8,4.10−4 m2 , µr=2300 et HN=30mm).
Nous nous attacherons dans cette partie à étudier le comportement magnétique des cou-
pleurs avec entrefers "larges" suite à des événements critiques d’un convertisseur, tels que
des déséquilibres de courant entre phases et/ou l’arrêt de cellules de commutation. Nous met-
trons tout d’abord en évidence la meilleure répartition du flux de saturation dans les noyaux
actifs dans le cas d’une structure de coupleur monolithique. Nous nous appuierons sur des
simulations sous forme de circuits équivalents et par éléments finis (2D et 3D) pour valider
la modélisation des coupleurs. Une analyse, non exhaustive, du phénomène d’effet de frange
pour des entrefers "larges" sera également proposée.
3.9.2 Déséquilibre de courant
Coupleur monolithique
Comme nous l’avons présenté dans (§3.2), l’apparition de déséquilibres entre deux phases
consécutives, considérés comme le pire cas, peut entraîner des phénomènes de saturation dans
les coupleurs. Une première solution valable mais non satisfaisante consistant à surdimension-
ner le coupleur a été introduite dans (§3.3.1). Nous proposons maintenant d’étudier l’apport et
les bénéfices que peuvent apporter les entrefers sur ces déséquilibres de courant différentiel.
Prenons comme exemple d’étude un coupleur monolithique à flux de fuite équi-réparti, en
topologie à échelle ouverte ou fermée. La figure 3.17 rappelle le schéma équivalent aux ré-
luctances en mode DC lors d’un déséquilibre de courant entre deux phases contiguës. Nous
décidons de positionner l’entrefer de manière horizontale, à la jonction entre les noyaux ver-
ticaux et les culasses de liaison pour des raisons de praticité lors de la phase de réalisation du
prototype. Les réluctances des noyaux et des culasses sont négligées du fait de la forte valeur
relative des réluctances des entrefers. Le terme δIdes est désigné comme étant l’écart de courant
maximal admissible dans une phase.
Il découle du schéma (cf. figure 3.17) la relation suivante sur la composante additionnelle
de flux continu δφDC, superposée à la composante flux nominal :
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Figure 3.17 – Schéma équivalent aux réluctances d’un coupleur monolithique à p phases en





La réluctance RAGh inclut également les entrefers résiduels qui apparaissent lors de la phase
de conception (collages des éléments). Comparé à (3.2), nous remarquons que la composante
de flux continue créée par le déséquilibre de courant dépend non plus de la réluctance du noyau
mais de la réluctance d’entrefer. A même dimension du coupleur, cette composante sera bien
plus faible en présence d’un entrefer horizontal (RAGh > Rhc).
En raisonnant maintenant sur un bilan total de la densité de flux magnétique (DC+AC), la














< kSAT .BSAT (3.24)
Rappelons que R f eq correspond à la réluctance de fuite équivalente (R f uite/p) (2.9) et kdes
étant le taux de déséquilibre admissible entre les phases, normalisé par rapport au courant par
phase ((Is/p)).
Il est donc possible de pré-déterminer, à dimensionnement nominal et à kdes donné, la
valeur de l’épaisseur d’entrefer à insérer pour éviter la saturation du coupleur. Inversement, à
entrefer donné, le taux de déséquilibre kdes peut être calculé :
kdes <
[
kSAT .BSAT − Ve8.Nt .Ae. fdec −
Nt .Is






La figure 3.18 dresse sous forme graphique les valeurs d’entrefers nécessaires pour main-
tenir un déséquilibre de courant. Les valeurs de Ae et Nt sont issues de la méthode de pré-
dimensionnement en fonctionnement nominal, présentée dans le chapitre 2.
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Figure 3.18 – Taux de déséquilibre de courant admissible kdes pour un entrefer donné
(Ve=100V, Is=100A, fdec=20kHz, BSAT =0,4T, kSAT =0,9, ki=5%)
Graphiquement, nous remarquons qu’à entrefer donné, plus le nombre de phases est impor-
tant, plus le coupleur est robuste à un déséquilibre. Par exemple, pour un entrefer de 500µm, un
coupleur monolithique à 4 phases peut supporter un déséquilibre relatif de 3,5% contre 23%
lorsque 10 phases sont parallélisées.
Plus grand sera le nombre de phases, plus faible sera la section des noyaux et donc plus
forte sera la réluctance de la zone d’air à même épaisseur d’entrefer (effet de frange et flux de
fuite par les bobines négligés ici). Par conséquent, il découle de cette analyse une plus forte
robustesse du coupleur. L’adaptation de l’épaisseur de l’entrefer est donc à considérer au cas
par cas en fonction du cahier des charges évidemment mais surtout du nombre de phases.
A noter qu’à faible valeur d’entrefer, les courbes sont à prendre avec prudence car les ré-
luctances de noyau ne sont plus vraiment négligeables devant les réluctances d’entrefer, et la
notion d’entrefer "large" n’est plus acceptable. Il est nécessaire de considérer dans ce cas une
valeur globale d’entrefer équivalent RAGh + RAG(residuel).
En liant RAGh et R f uite aux paramètres électriques du cahier des charges, il est possible de
réécrire la relation 3.24 en ne faisant apparaître que les taux d’ondulation et le nombre total de





























La relation 3.26 peut être reformulée sur la condition de remplissage des fenêtres en tenant
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compte de la surcharge harmonique liée à l’ondulation du courant magnétisant (en se ramenant
aux composantes fondamentales équivalentes à fdec et p. fdec mais pas aux triangles).
La valeur efficace totale, selon une modélisation au premier harmonique de chaque ondu-
lation triangulaire (magnétisante + homopolaire), est ainsi donnée par :














Cette modélisation au premier harmonique engendre une erreur de 1,5% par rapport au
calcul de la valeur efficace d’une forme d’onde triangulaire. En utilisant (3.27), il est possible
de réécrire la formulation Ae.Sb de la manière suivante :
(Ae.Sb)local =
Ve.Is.k f .nb





















L’analyse de la formulation (3.28) montre que le paramètre km permet de réduire le surdi-
mensionnement du coupleur en présence d’un déséquilibre de deux manières :
→ en limitant le champ magnétique DC entre les phases déséquilibrées (facteur kdes/km),
→ en réduisant globalement le flux de fuite DC (facteur 1/(km+ ki.p2)).
En revanche, le prix à payer se traduit par un courant efficace majoré dans les bobines et
un courant commuté plus fort au blocage. Ce dernier point sera étudié dans l’annexe B.
La résolution de l’équation sur la formulation Ae.Sb (??) en fonction de km, permettant
de maintenir le dimensionnement nominal, n’est pas aisée de manière analytique (équation
d’ordre 6...). Par conséquent, une résolution numérique s’impose au cas par cas partant d’un
cahier des charges.
En faisant abstraction de la pénalité sur le courant efficace, il existe une valeur théorique
de km qui permet, à kdes donné, de conserver un dimensionnement nominal. Cette valeur est




















La solution suivante est tracée sur la figure 3.19 pour différents nombres de phases en pa-
rallèle et pour un ki donné de 5%.
Il est intéressant de noter que la valeur de km(opt) est indépendante du cahier des charges
électriques. Elle ne dépend que du nombre de phases et, bien évidemment, du taux de déséqui-
libre de courant maximal kdes.
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Figure 3.19 – Évolution du taux d’ondulation du courant magnétisant en fonction du taux de
déséquilibre différentiel à ki donné.
Transformateurs séparés
Le cas de déséquilibre différentiel sur des transformateurs séparés est identique à celui d’un
coupleur monolithique à deux phases.
La figure 3.20 illustre le scénario d’un déséquilibre de courant entre deux phases sur
convertisseur Buck à 4 phases magnétiquement couplées par des transformateurs séparés bi-
bobines. Un entrefer d’épaisseur de 200µm est placé sur les noyaux verticaux. Nous remar-
quons que l’apparition de ce déséquilibre est bien maîtrisée par l’insertion d’entrefers et n’en-
gendre aucune saturation sur les phases concernées.
Ainsi, nous montrons que l’insertion d’entrefer plutôt "fins" permet de maintenir le fonc-
tionnement en présence de forts déséquilibres de courant.
3.9.3 Déconnexion de k phases - Cas d’un coupleur monolithique
Répartition du champ de saturation
Nous avons vu dans (§3.6) que la répartition du flux de saturation des k noyaux décon-
nectés, sans entrefer, s’effectuait de manière non homogène, notamment pour un coupleur
monolithique en échelle ouverte.
Rappelons que le fonctionnement à nombre de phases réduit entraîne l’annulation des
ampères-tours DC dans les k phases déconnectées. En pratique, cette opération se traduit par
le blocage volontaire et complet d’une cellule de commutation ou bien par l’isolement sy-
métrique de celui-ci en situation de défaut interne (par des éléments fusibles par exemple)
comme cela a été décrit au chapitre 1. Les régimes transitoires électriques et magnétiques qui
apparaissent, entre le circuit et le coupleur, ne seront pas décrits dans cette partie. Cependant,
quelques éléments qualitatifs sont présentés en Annexe C et dans les résultats expérimentaux
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Figure 3.20 – Déséquilibre de courant de 10% du courant de phase nominal appliqué sur les
transformateurs connectés entre les phase 1 et 2 d’un convertisseur Buck à 4 phases. (Ve=100V,
Is=100A, fdec=20kHz, BSAT =0,4T, kSAT =0,9, ki=5%, AGh=200µm).
au chapitre 4. Nous focaliserons cette partie sur l’aspect magnétique et nous considérerons
un blocage "idéalisé", i.e. instantané, complet d’une cellule de commutation, dont les diodes
seront en mesure d’assurer la démagnétisation des k noyaux concernés.
Les k noyaux correspondants sont rapidement sujets à saturation sans présence d’entrefers
comme nous avons pu le montrer dans la première partie du chapitre. Nous avons également
pu constater que le report de champ de saturation s’effectuait de manière non homogène dans
les (p− k) noyaux actifs, même en présence d’entrefer résiduel.
En présence d’entrefers "larges" à la jonction entre les noyaux verticaux et les culasses, la
répartition du champ de saturation se veut plus uniforme. Pour illustrer ces propos, des simu-
lations 2D statiques (DC) d’un coupleur 4 phases en topologie échelle fermée taille "haute" et
taille "basse" sont illustrées sur la figure 3.21.
Les conditions de simulations sont les suivantes :
→ Courant de phase, 70A DC ;
→Matériau magnétique, N87 @100 ◦C ;
→ Hauteur du noyau HN , 58mm ;
→ Nombre de spires Nt , 20 ;
→ Entrefer résiduel aux jonctions entre les noyaux les culasses inférieures : AGresiduel=20µm ;
→ Nombre d’éléments : 11498 (éléments de frontière ) / 18048 (entrefers maillés), Temps de
la simulation : 31s (éléments de frontière) / 60s (entrefers maillés).
Nous considérons une épaisseur d’entrefer de 500 µm (soit un ratio 25 avec un entrefer
résiduel) et une déconnexion de la phase 2. Le noyau 2 se sature à BSAT et le champ se répartit
de manière équitable dans les 3 autres noyaux actifs. L’hypothèse faite sur l’équi-répartition
du champ de saturation est donc tout à fait utilisable en présence d’un entrefer "large", dont la
valeur utilisée dans cette simulation est tout à fait usuelle en pratique.
Il est représentée sur le figure 3.22 l’évolution de la répartition du champ de saturation dans
les noyaux actifs pour différentes valeurs d’entrefers. Ces données sont issues de simulations
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(b) profil selon l’axe "x", à mi-hauteur de noyau, du
champ dans le coupleur.
Figure 3.21 – Simulation 2D statique (DC) par éléments finis d’un coupleur monolithique 4
phases en topologie échelle fermée et culasses "taille haute". Condition aux limites de type
"périodicité".
faites sous Comsol 2D en figure 3.21. Pour cette géométrie donnée, une valeur d’entrefer
minimale égale à 500 µm est visible permettant une équi-répartition de champ de saturation.
La valeur optimale de l’entrefer permettant d’obtenir une répartition homogène est d’environ






































Figure 3.22 – Evolution des valeurs du champ magnétique dans les noyaux pour différentes
valeurs d’entrefers, dans le cas où le noyau 2 est déconnecté (Iph=70A, Ae=90mm2,HN=56mm,
LB=31mm, AGresiduel=20µm, Matériau N87@100◦C).
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Analyse des différents états magnétiques lorsque "k" noyaux sont déconnectés
En présence d’entrefers horizontaux AGh et s’appuyant sur la caractéristique non linéaire
B(H) d’un matériau magnétique, essayons d’analyser les différents états magnétiques dans
lesquels peuvent se retrouver les k noyaux déconnectés. De manière idéalisée, deux modes de
fonctionnement possibles sont distingués dont les schémas équivalents aux réluctances respec-













(b) Mode2 : k colonnes passives saturées
Figure 3.23 – Schémas équivalents aux réluctances dans les 2 états magnétiques lorsque k
noyaux sont déconnectés.
→ Mode 1 (M1) : k Noyaux passifs mais non saturés
Les k noyaux déconnectés sont considérés comme passifs mais non saturés. La valeur de
l’entrefer horizontal est suffisante pour ne pas saturer les k noyaux déconnectés. les (p−
k) noyaux actifs ne sont pas en mesure de fournir le flux total k.ΦSAT . Son comportement
magnétique se situe dans la partie linéaire de la courbe B(H) du matériau. Dans ces
conditions, une nouvelle réluctance de fuite équivalente R f s apparaît, correspondant à
la réluctance de fuite équivalente R f eq en parallèle avec la réluctance équivalent des
k noyaux déconnectés RAG/k. Cette réluctance de fuite équivalente après l’arrêt de k
phases varient en fonction de l’état magnétique et du nombre de déconnexions des k
noyaux.




Dans ce cas, un accroissement de l’inductance de fuite homopolaire est à prévoir lors
de la déconnexion de phases. Nous détaillerons un peu plus loin dans le chapitre les
différentes inductances mises en jeu et leurs évolutions en fonction de l’état magnétique
des k noyaux déconnectés.
En se basant sur le schéma équivalent représenté sur la figure 3.23.(a), la somme des
(p− k) flux produits par les bobines actives peut être exprimée comme suit :
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Avec FMMeqDC étant la force magnétomotrice d’ampères-tours équivalente par phase
en prenant comme hypothèse que tous les courants des phases actives sont équilibrés.
Partant de (3.32), le champ magnétique circulant dans les (p−k) phases actives peut être




→ Mode 2 (M2) : k Noyaux passifs en saturation locale
Les k noyaux déconnectés sont passifs et considérés dans un état de saturation magné-
tique, même en présence d’un entrefer (entrefers dit "fins"). Ils produisent un flux DC
égal à k.φSAT . Les réluctances des k noyaux déconnectés ont une valeur proche de l’in-
fini. Ainsi, la réluctance de fuite équivalente R f eq est inchangée dans cette modélisation.
En s’appuyant sur le schéma équivalent aux réluctances (cf. Figure 3.23.b), la somme
















Le passage de l’état non saturé (Mode 1) à saturé (Mode 2) entraîne un changement du
comportement des champs magnétiques DC dans les noyaux actifs. Cette transition de mode
est représenté sur la figure 3.24 par un changement de pente sur la caractéristique BDC = f (Iph),
avec j étant le numéro d’une des phases actives.
Le déplacement du point de fonctionnement magnétique des k noyaux dépend de la valeur
critique du courant par phase Iph(critique) amenant à la saturation. En s’appuyant sur la carac-
téristique BDC( j) = f (Iph( j)), cette valeur de courant critique peut être déterminée en calculant







RAG+ p.R f eq
)
(p− k).R f eq (3.36)
Sachant que p.R f eq >> RAG et développant la relation de RAG en 1D, il vient :
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Ce changement de mode est visible sur la figure 3.24 par le changement de pente à Iph =
Iph(critique).
Il est également intéressant d’explorer la manière dont la caractéristique équivalente BDC =
f (Iph) évolue en fonction des paramètres suivants : nombre de phases déconnectées (k) et va-
leur de l’entrefer (AGh). Pour ce faire, il suffit d’étudier l’évolution des pentes des équations
(3.33) et (3.35) sous forme exacte ainsi que l’évolution du point d’intersection correspondant
au changement de mode (Iph(critique)).
Pour faciliter la représentation et la compréhension, nous scindons les graphiques en deux
groupes. Le premier, donné en Figure 3.25.(a), montre l’évolution de la caractéristique pour
un passage de k = 1 à k = 2, à valeur de l’entrefer est donné. Le second groupe, représenté
sur la Figure 3.25.(b), illustre quant à lui l’évolution de la caractéristique pour un passage de
AG1 à AG2 > AG1, à nombre de phases déconnectées k constant. Nous superposons à ces deux
courbes les deux limites de fonctionnement que constituent la limitation en champ magnétique
(kSAT .BSAT − ˆBAC) et la limitation sur le courant de phase (Iph(MAX)).
Il découle de l’analyse graphique des courbes présentes sur la Figure 3.25 que l’insertion
d’un entrefer "large" sera la seule solution pour atteindre le point nominal en courant avec une
ou plusieurs phases déconnectées. Dans le cas contraire, une forte décroissance en courant par
phase sera indispensable. Les équations présentées à travers cette méthode permettront de dé-
terminer la valeur minimale de l’AGh à insérer pour atteindre le point nominal avec un nombre
donné de déconnexion(s) de phase(s).
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(b) BDC = f (Iph) pour AGhvariable et k constant.
Figure 3.25 – Évolution de la caractéristique BDC = f (Iph) en fonction du nombre de phases
déconnectées k et de la valeur de AGk.
A titre d’illustration, pour valider ces deux modes de fonctionnement magnétiques, un
exemple de simulation paramétrique en DC, utilisant la méthode des éléments finis en 3D, a
été effectué par L. HAVEZ sur un coupleur monolithique en topologie circulaire à six phases.
Seules les bobines 2 à 6 sont alimentées (k= 1, AGh constant). La bobine 1 ne produit alors
aucune FMM. Le courant dans les phases actives (2 à 6) varie de 0 à 70A. Un plan de coupe est
réalisé dans les noyaux verticaux permettant de mesurer le flux DC et/ou le champ magnétique
DC. La figure 3.26 présente les résultats de cette simulation.
Les conditions de simulation et les paramètres géométriques sont les suivants :
- Courant de phase : 0 < Iph < 70A ;
- Section des noyaux et des culasses : Ae=8,4.10−4 m2
- Entrefer horizontal AGh : 1mm ;
- Nombre de spires : 18 ;
- Nombre de phases : 6 ;
-106-
CHAPITRE 3. MODÉLISATION DES COUPLEURS EN RÉGIME DÉSÉQUILIBRÉ
- Matériaux N87 à 100◦C ;
- Hauteurs des noyaux HN : 58mm.










































Courant de se Iph   
k=1
Figure 3.26 – Variation de la composante continue du champ magnétique dans les noyaux
lorsque la phase 1 est déconnectée.
Premièrement, nous distinguons graphiquement les deux comportements magnétiques de la
colonne associée à la phase déconnectée, qui est dans notre cas la phase 1. La cassure se déroule
bien lorsque le noyau 1 entre dans le coude de saturation. Cette transition s’effectue pour un
courant de phase d’environ 22,5A, soit 32% du courant nominal. L’application numérique
de la relation sur Iph(critique) (3.36) nous donne une valeur de 23,2A, i.e proche de la valeur
que l’on peut relever à partir de la simulation par éléments finis. Par conséquent, elle nous
permet de valider notre approche théorique. Nous superposons également sur cette figure les
caractéristiques issus de la modélisation théorique des deux modes.
Condition de non saturation sur les (p− k) noyaux actifs
Une formalisation générale de non saturation sur les (p− k) noyaux actifs peut être écrite
en présence d’entrefers dans les noyaux en tenant compte de la composante AC du champ
magnétique.
Le problème consiste ici à déterminer l’entrefer minimal d’un coupleur monolithique préa-
lablement dimensionné par la méthode du produit des aires en mode nominal, de manière à ce
que ce même coupleur puisse tenir le courant par phase nominal avec k phases déconnectées.
-107-
3.9. INSERTION D’ENTREFERS DANS LES COUPLEURS MAGNÉTIQUES
L’analyse des graphiques des figures 3.25.(a) et 3.25.(b) montre que la recherche de cette
valeur optimale d’entrefer doit répondre à l’équation suivante dans laquelle le courant est celui
du point nominal :




La résolution de l’équation (3.38) ne pose pas de problème si une résolution numérique est
choisie (ex. routine Matlab). En revanche, si une solution littérale donc exacte est recherchée,
il convient de procéder par étape de manière à savoir si la solution à rechercher se trouve dans
la région du mode 1 (B < BDC(critique)) ou du mode 2 (B > BDC(critique)). Ainsi, en se basant sur
les représentations graphiques de la figure 3.25, nous pouvons déterminer :
- la valeur critique de d’un entrefer fictif AGcritique déduite de l’équation :
kSAT .BSAT − BˆAC = BSAT .
RAG(critique)+ k.R f eq
R f eq.(p− k) (3.39)
RAG(critique) = R f eq.
[











RAG(critique)+ p.R f eq
)
(p− k).R f eq (3.40)
Sur cette base, deux cas sont alors à considérer :
→ 1er Cas : Si le courant critique Iph(critique) obtenu est de valeur inférieure à Iph(nominal),
alors la valeur recherché de l’AGminimall est supérieure à AG(critique) et le point de fonctionne-
ment est situé dans la zone du mode 1. La recherche de l’entrefer minimal doit être calculée










+ Ve8.Nt .Ae. fdec < kSAT .BSAT (3.41)
Dans (3.41), nous prenons en considération le paramètre relatif au nombre de déconnexions
k et le taux de déséquilibre par phase admissible kdes par rapport à la valeur nominale (Is/p).
En se basant sur (3.41), différentes utilisations de cette relation peuvent être envisageables.
Premièrement, à dimensionnement nominal (Ae, Nt , R f eq), il est possible de déterminer
l’épaisseur de l’entrefer minimal permettant de ne pas saturer les noyaux actifs en considérant
le nombre de déconnexion k et/ou un taux de déséquilibre entre-phases. Inversement, à entre-
fers donnés, le taux de déséquilibre admissible est identifiable, en considérant ou non l’arrêt
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de k phases. Enfin, à entrefer donné, il est possible de déterminer le taux de derating en courant.
L’inversion de la relation (3.41) donne l’expression analytique de la réluctance d’entrefer
nécessaire pour maintenir le fonctionnement (Mode 1) lors k déconnexions et/ou un déséqui-




Ae.(kSAT .BSAT − BˆAC)
× (p.kdes− k)+ 14 .
[
p.R f eq− (1+ kdes).FMMeqDC







p.R f eq− (1+ kdes).FMMeqDC
Ae.(kSAT .BSAT − BˆAC)
]
;
→ 2eme Cas : Dans le cas contraire, le point de fonctionnement est situé dans la zone du
mode 2. La recherche de l’entrefer minimal nous amène à considérer l’équation (3.34) du





+ k.R f eq
]
kSAT − BˆACBSAT
−R f eq.(p− k) (3.43)
Partant de (3.42), le tableau 3.5 dresse à titre d’exemple les valeurs numériques de l’en-
trefer minimal à insérer pour un cahier des charges imposé. Nous ne considérons pas dans
ce cas les effets de frange pouvant apparaître d’une forte valeur d’entrefers. Nous étudierons
plus loin dans le chapitre ce phénomène. La figure 3.27 représente quant à elle sous forme
graphique les valeurs d’entrefers à insérer pour maintenir le fonctionnement lors d’une et de
deux déconnexions de phases.
Les sections des noyaux et des zones d’entrefers sont donc considérées comme égales.
Un entrefer de 3mm est présent à la jonction entre les p noyaux verticaux et les culasses
supérieures. Cette valeur est tirée du tableau (3.5).
Nous constatons que les valeurs d’entrefers obtenues pour un cahier des charges haute ten-
sion/fort courant peuvent être de plusieurs millimètres.
Pour valider cette relation, la figure 3.28 présente une simulation PSIM d’un convertisseur
parallèle à six phases composé d’un coupleur monolithique circulaire à flux de fuite réparti.
Un entrefer de 3mm est présent à la jonction entre les p noyaux verticaux et les culasses
supérieures. Cette valeur est tirée du tableau (3.5).
Nous représentons les six courants de phase et la somme des deux composantes de champ
magnétique dans les noyaux (DC+AC). Un asservissement en boucle fermée des courants de
phase (Mode commun + différentiel) est présent sur cette simulation. Les porteuses des six
cellules de commutation sont régulièrement déphasées de
2.pi
6




lors de l’arrêt de la phase 2.
A t=3.5ms, l’arrêt de la phase 2 est réalisé par le blocage des ordres de commande de la
cellule de commutation associée. Le noyau 2 devient alors passif mais n’atteint pas le niveau
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p 4 6 8 10
Ve [V ] 400
Is [A] 420





1500 950 722 599
Iph(critique) [A] 61 54.8 39.4 22.4
AG(critique) [mm] 1.9 1.6 1.5 0.9
AGh [mm] 4.1 3 2.7 2.6
km [−] 0.51 0.74 1.1 1.5
Tableau 3.5 – Valeur d’entrefer AGh à insérer pour un cahier des charges donné pour k=1














































Figure 3.27 – Représentation graphique de l’épaisseur d’entrefer minimale à insérer pour
maintenir une et deux déconnexions de phases pour un cahier des charges données (C.f tableau
3.5)
de saturation puisque l’AG de 3mm est supérieur à l’AGcritique (1,6mm). Le noyau déconnecté
présente une réluctance en parallèle avec la réluctance équivalente traversée par le flux de fuite,
et voit bien une composante résiduelle à (p−1). f dec, de très faible amplitude et négligeable
devant le champ de saturation DC. Au moment de la déconnexion, un transitoire oscillatoire
se produit sur les courants de phases et les champs magnétiques. Il est dû à la variation de
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Figure 3.28 – Convertisseur parallèle à six phases composé d’un coupleur monolithique cir-
culaire à flux de fuite réparti : Déconnexion de la phase 2 (Ve=400V, Is=420A, fdec=20kHz,
Ae=9.5.10−4m2, Nt=16, AGh=3mm, AGresiduel=25µm, kSAT =0,9, BSAT =0,5T, N87@25◦C).
l’inductance de fuite homopolaire à l’origine d’un régime transitoire avec le condensateur de
sortie, composant un filtre du second ordre. Nous remarquons également que la condition de
non-saturation est bien respectée sur les (p− 1) noyaux. Le champ magnétique total dans
chaque noyau n’excède pas le niveau kSAT .BSAT . L’ondulation du courant magnétisant ∆Imag
est mesurée à 52A, soit une inductance cyclique magnétisante correspondante égale à 98µH.
La valeur théorique extraite de (3.49) est calculé à 108µH.
Cette simulation nous permet donc de valider le modèle, ainsi la relation (3.42) qui découle
de ce dernier. La présence d’un entrefer large permet également de réduire la valeur du champ
DC en fonctionnement nominal. Cette propriété peut être mise à profit pour répondre à des
régimes de surcharge transitoire du courant de sortie dont la durée doit être établie en relation
avec la constante de temps thermique des bobinages.
Partant de la formulation générale de non saturation sur les (p− k) noyaux actifs (3.41)
lorsque des entrefers sont insérés lors d’un pré-dimensionnement nominal, il vient la relation
sur le taux de déséquilibre admissible kdes pour un entrefer AGh donné :
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kdes <
(
















Sur cette base, nous proposons d’analyser le taux de déséquilibre kdes admissible en fonc-
tion de AGh. La conséquence de l’insertion d’un entrefer sur l’ondulation du courant magnéti-
sant à la fréquence de découpage est également intéressante à étudier. Les tracés présents sur la















































(a) Ve=100V, Is=100A, p=4, fdec=20kHz,
Ae=2,635.10−4m2, Nt=10, AGrsiduel=25µm,
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 : Point validé par simulation*
(b) Ve=400V, Is=420A, p=6, fdec=20kHz,
Ae=8,4.10−4m2, Nt=18, kSAT =0,9, BSAT =0,4T,
N87@100◦C
Figure 3.29 – Représentation graphique du déséquilibre différentiel entre-phases
δIph(max)/(Is/p) admissible et conséquence sur le taux d’ondulation du courant magnétisant
par phase ∆Imag/(Is/p). Mise en évidence de l’augmentation du courant magnétisant en pré-
sence d’entrefers pour deux cahiers des charges distincts.
En partant de la relation (3.29.b) et en considérant un dimensionnement nominal sans dé-
connexion de phases, la gestion d’un déséquilibre différentiel de 1% pour ce cahier des charges
implique l’insertion d’un entrefer de 500µm, et a pour conséquence un accroissement du taux
d’ondulation de 36% sur le courant magnétisant par phase.
Pour valider ces tracés issus de la relation (3.44), notamment celui présent sur la figure
3.29.b, une simulation sous PSIM d’un convertisseur à six phases avec un coupleur monoli-
thique est illustrée sur la figure 3.30. Un déséquilibre de courant différentiel de 1%, par rapport
au courant nominal par phases, est appliqué entre les phases 3 et 4. Nous remarquons que les
champs magnétiques (DC+AC) des noyaux associés aux phases déséquilibrées respectent bien
la condition de non-saturation. Leurs valeurs crêtes restent inférieures à kSAT .BSAT .
Revenons sur un aspect intéressant à analyser, à savoir l’augmentation de l’ondulation du
courant magnétisant lorsque des entrefers "larges" sont insérés. Cet accroissement de l’ondula-
tion du courant magnétisant à la fréquence de découpage, impacte les pertes par commutation
et dans les bobinages, et ainsi le rendement du convertisseur. Cette ondulation va bien entendu
modifier directement la répartition des pertes par commutation des composants de puissance
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Figure 3.30 – Convertisseur parallèle à six phases composée d’un coupleur monolithique
circulaire à flux de fuite réparti : déséquilibre de courant de 1% entre les phases 3 et
4 (Ve=400V, Is=400A, fdec=20kHz, Ae=8,4.10−4m2, Nt=18, AGh=500µm, AGrsiduel=25µm,
kSAT =0,9, BSAT =0,4T, N87@100◦C).
entre l’amorçage et le blocage, et dans une moindre mesure augmenter les pertes par conduc-
tion et les pertes joules par effet de peau et de proximité dans les bobines.
Depuis plusieurs années, de nouveaux composants de puissance plus performants ont vu
le jour, marquant même une rupture technologique. Les composants à large bande interdite,
également nommés "grand gap", font partie de ces nouveaux composants offrant de nouvelles
perspectives et possédant de forts potentiels. Parmi eux, nous pouvons citer les transistors à
base de matériaux SiC (Carbure de Silicium) et GaN (Nitrure de Gallium). Ces nouveaux
composants sont les plus prometteurs car ils possèdent de meilleures propriétés physiques
que le matériau silicium. Les composants à base de diamant restent encore une technologie
immature puisque plusieurs verrous technologiques sont encore à résoudre avant l’apparition
d’interrupteurs de puissance.
Les avantages de ces nouveaux composants sont multiples :
→ Tension de claquage élevée : les composants à technologie SiC supportent de très hautes
tensions de claquage (CREE(1200V/90A,25mΩ) ;
→ Température de fonctionnement élevée (notamment pour SiC) : ils possèdent une bande
interdite élevée et une variation très faible de la hauteur de la bande interdite en fonction
de la température. Ces caractéristiques leur permettent de fonctionner à haute tempéra-
ture ;
→ Fréquence de commutation élevée : la structure unipolaire (Mos SiC et Diode SBD) et
non dopée (GaN) permet d’éviter la présence de charges stockées. La grande mobilité
des porteurs et les faibles dimensions des puces (surface réduite, très faibles capacités
structurelles surtout CGD) permet de commuter ces composants à très haute fréquence.
A noter que ces avantages intrinsèques se répercutent cependant sur le plan système par
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la génération de très forts fronts de commutation (dv/dt et di/dt), sources de perturbation et
d’auto-perturbation en particulier (configuration bras d’onduleur).
Un autre aspect très intéressant dans notre cas d’étude vient de la variation des énergies de
commutation à l’amorçage et au blocage de ces composants grand gap. En effet, dans ( [Cougo
et al., 2014]), les auteurs montrent que les énergies au blocage sont bien plus faibles que celles
à l’amorçage pour des composants SiC et GaN. Pour les composants SiC, la raison principale
vient de la présence de charges stockées dans la diode de corps PIN des Mosfet SiC utilisés en
mode synchrone, amenant donc une majoration de l’énergie de commutation à l’amorçage du
Mos par recouvrement de la diode de corps. Concernant le GaN, la raison vient de la décharge
de la capacité CDS à l’amorçage du HEMT compte tenu de la fréquence de découpage élevée.
Au blocage, cette capacité CDS joue le rôle bénéfique en apportant un "effet" snubber.
A titre d’exemple, le rapport entre ces deux énergies peut être de trois pour les composants
GaN et jusqu’à six pour les composants en SiC ( [Videau, 2014]). Il devient par conséquent
plus intéressant de commuter à large ondulation en présence de ces nouveaux composants
de par la réduction du courant commuté à l’amorçage. A ne pas oublier tout de même que
cette accroissement de l’ondulation du courant magnétisant impacte directement sur les pertes
dans les bobinages, et dans une moindre mesure, sur les pertes par conduction dans les semi-
conducteurs et les condensateurs films.
Un bilan des pertes est présent en annexe B du mémoire pour des IGBT, soulignant la
diminution des pertes par commutation et un bilan total des pertes dans les composants de
puissance qui tend à diminuer lorsque de larges ondulations de courant sont présentes. L’inser-
tion d’entrefer devient alors une solution intéressante à examiner dans le cadre des perspectives
à ce travail cumulant la propriété de robustesse du coupleur et de réduction des pertes dans le
convertisseur. Le passage en mode ZVS "complet" avec snubber pourrait aussi être envisagé
en fonction du type de composant et du cahier des charges, ce qui permettrait de réduire encore
plus les pertes et de maîtriser le dv/dt au blocage.
Identification des inductances mises en jeu en présence d’un entrefer lors de k décon-
nexions de phases
En considérant les composantes DC et AC des courants de phases et en utilisant la relation
d’Hopkinson appliquée aux (p−k) bobines actives ([FMM](p−k)x1 = [ℜ](p−k)x(p−k) . [Φ](p−k)x1)
sur le schéma équivalent de la Figure 3.23.a, les (p− k) FMMDC peuvent s’exprimer en fonc-








RAG+R f s R f s · · · R f s
R f s RAG+R f s · · · R f s
...
... . . .
...








Les (p− k) FMM sont considérées comme étant parfaitement équilibrées. La réluctance
R f s correspond à une réluctance de fuite équivalente, variant en fonction de l’état magnétique
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des k noyaux déconnectés (Mode 1 et Mode 2).
→Mode 1 : R f s = R f eq//RAG/k ;
→Mode 2 : R f s = R f eq.
La matrice inductance équivalente (L =ℜ−1.N2t ) est déduite de (3.45) à partir de la loi de
Faraday appliquée à l’ensemble des Nt spires, par la dérivation du vecteur flux propres. Les
résistances de bobinages sont considérées de valeur nulle. Pour k=0, nous retrouvons bien la
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L f k =
Nt2
RAG+(p− k).R f s (3.47)
Mp =
Nt2.R f s
RAG2+(p− k).RAG.R f s
(3.48)
Mp.(p− k) représente l’inductance magnétisante cyclique par phase LM(k) lorsque le sys-
tème de courants est de somme nulle. L’inductance de fuite vue par la charge en fonction du
nombre de défaut(s) correspond à L f k/(p− k). En remplaçant l’expression de R f s dans les
deux modes, nous obtenons les relations suivantes sur les inductances :
→ Mode 1 : Noyaux passifs non saturés
LM(k) =
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→ Mode 2 : Noyaux passifs saturés
LM(k) =
Nt2.(p− k).R f eq
RAG.
(
RAG+(p− k).R f eq
) (3.51)
L f ks =
Nt2
(p− k).(RAG+(p− k).R f eq) (3.52)
A titre d’application numérique, le tableau 3.6 dresse les valeurs obtenus lorsque k noyaux
sont dans le mode 1 ou 2. Nous remarquons la forte variation de l’inductance de fuite lors
des déconnexions de phases. Pour comprendre l’origine de cette propriété, il faut se rappeler
que le terme (p−k).R f s >> RAG. Les k noyaux déconnectés se retrouvent en parallèle avec la
réluctance de fuite équivalente. Le flux de fuite produit par les bobines actives emprunte donc
en partie ces noyaux déconnectés de faible réluctance. Elles agissent en "quelque sorte" comme
une colonne de retour de flux de fuite. A titre d’exemple, sa valeur est quasiment multipliée
par quatre par rapport à sa valeur nominale. Nous verrons dans le chapitre 4 que cette forte
variation d’inductance doit être prise en compte lors de la régulation rapide de la composante
homopolaire des courants de phase du convertisseur. A noter qu’il en serait de même avec des
inductances séparées.
k 0 1 2 3
L f ks Mode 1 [µH] 5.9 17.4 34.7 62.9
L f ks Mode 2 [µH] 5.9 8.3 12.6 21.4
LM(k) Mode 1 [µH] 306.4 255.5 204.3 153.2
LM(k) Mode 2 [µH] 306.4 301.1 291.3 277.6
Tableau 3.6 – Valeurs numériques de l’inductance de fuite de sortie L f ks et de l’induc-
tance cyclique magnétisante LM(k) dans le mode 1 (Ve=400V, Is=420A, ki=5%, fdec=20kHz,
Nt=18,p=6, AGh=1mm).
L’inductance cyclique magnétisante, notée LM(k), est quant à elle peu modifiée lorsque
les k noyaux sont saturés. Là aussi, pour comprendre l’origine de cette propriété, il faut se
rappeler que le terme (p− k).R f eq >> RAG. LM ne dépend principalement que de la valeur
de l’entrefer. Ainsi, et contrairement au cas des composantes homopolaires, la régulation des
courants différentiels (ou courants magnétisants) ne sera pas affectée par le nombre de phases
déconnectées "k". Cependant, il est à noter que la présence d’entrefers dans les noyaux entraîne
une diminution notable et non négligeable de l’inductance magnétisante et du coefficient de
couplage.
3.9.4 Déconnexion de k phases - Cas de transformateurs séparés.
La première partie du chapitre a permis de mettre en évidence un des points forts des
structures de coupleurs séparés, à savoir le confinement du flux de saturation. Dans ce cas, au-
cun report de contrainte du flux DC n’est subi par les phases actives. Néanmoins, nous avons
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identifié que les deux phases contiguës à la phase déconnectée ne voient plus qu’un seul trans-
formateur actif. Les deux transformateurs associés ont donc une bobine sous tension double,
entraînant ainsi un accroissement des volts-secondes magnétisants et donc de la composante
de flux AC. Il est donc important de considérer cette contrainte sur le flux AC qui reste néan-
moins une contrainte raisonnable surtout à faible nombre de phases. L’ajout d’entrefers est une
solution à examiner pour maintenir cet accroissement de flux AC. Une démarche de modélisa-
tion de ces coupleurs a été effectuée de la même manière que le coupleur monolithique. Elle
a permis d’extraire les relations sur les composantes de flux DC et AC lorsque k phases sont
arrêtées.
La figure 3.31 illustre le cas d’une déconnexion de phase sur un convertisseur parallèle à 5
phases utilisant des transformateurs séparés. Un entrefer, préalablement dimensionné suivant
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Figure 3.31 – Simulation d’un convertisseur parallèle à 5 phases magnétiquement couplées
par des transformateurs séparés : Déconnexion de la phase 1. (Ve=100V, Is=100A, fdec=20kHz,
BSAT =0,4T, kSAT =0,9, ki=5%, N87@100◦C, AGh=150µm).
Au moment où la phase 1 est arrêtée, les transformateurs T12 et T51 entrent en satu-
ration. Pour des raisons de convergence de cette simulation en particulier les enroulements
sont court-circuités et se déchargent dans une résistance, d’où la saturation lente dans ce cas
particulier. Il est nettement visible qu’une bobine du transformateur T23 a sa composante al-
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ternative de champ magnétique doublée (il en est de même pour la phase 5). Cette bobine
supporte maintenant la pleine tension (Ve). A noter également que cette particularité est visible
sur les ondulations des composantes magnétisantes des courants de phases à la fréquence de
découpage.
En conclusion, malgré le fort volume occupé par cette structure modulaire, notamment
pour de forts nombres de phases en parallèle, le comportement magnétique lors d’un régime
déséquilibré est maîtrisé par l’insertion d’entrefer.
3.9.5 Étude de l’effet de frange dû à un entrefer "large"
Nous avons pu voir dans les sous-parties précédentes qu’il était nécessaire d’introduire une
valeur importante d’entrefer pour équi-répartir le report de contrainte venant des k noyaux dé-
connectés. En présence d’une forte épaisseur d’entrefer, un phénomène communément appelé
"effet de frange" apparaît. Cet effet a tendance à réduire la réluctance équivalente de la région
d’entrefer ce qui va dans le sens opposé à celui recherché. Il est donc intéressant de caractériser
ce phénomène.
→ Modèle 1D :
De manière générale et en considérant une distribution du flux homogène dans l’entrefer et






avec AG et Ae étant respectivement l’épaisseur et la section effective de l’entrefer, généra-
lement prise identique à la section du noyau lorsque l’effet de frange n’est pas pris en compte.
Néanmoins, lorsque le rapport entre l’épaisseur et la largeur de l’entrefer devient important,
cette relation s’avère inutilisable ou impactée d’une erreur importante. La section effective de
l’entrefer devient plus importante, contribuant à réduire la réluctance du modèle 1D. Une mo-
délisation 2D s’avère donc indispensable pour caractériser ce phénomène.
→ Modèle 2D :
Plusieurs approches de calcul incluant ce phénomène d’effet de frange sont présentes dans
la littérature. Nous pouvons citer celle basée sur la transformation conforme de Schwarz-
Christoffel [Balakrishnan et al., 1997]. Elle s’appuie sur une analogie capacitance-réluctance
pour calculer la réluctance de l’entrefer. Cependant, cette méthode ne prend malheureusement
pas en compte les effets 3D de la région d’entrefer dans les angles en particulier.
Une autre approche consiste à formuler une loi d’augmentation de la valeur de la section
effective de l’entrefer permettant de prendre en considération l’effet de frange. Dans [N. Mo-
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Avec AG étant l’épaisseur de l’entrer, LN la largeur et t la profondeur du noyau.
Cette relation manque de précision et diverge comparée à des résultats de simulation nu-
mériques basés sur la simulation par éléments finis (cf. figure 3.32).
Partant d’une méthode de transformation conforme basée sur une géométrie classique d’en-
trefer entre un noyau et une culasse ( cf. figure 3.32.(a)). La réluctance 2D de cette géométrie
















RAG(2D) est exprimée en m/H et correspond à une perméance par unité de longueur. Les
différentes dimensions sont illustrées sur la figure 3.32.(a).


























(b) abaque de RAG/RAG(opti)
Figure 3.32 – Abaque sur le ratio RAG(3D)/RAG(1D) montrant les conséquences de l’effet de
frange sur la section effective de la zone d’entrefer [Muhlethaler et al., 2011].
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Les auteurs dans [Muhlethaler et al., 2011] propose par ailleurs de déterminer une réluc-
tance d’entrefer intégrant les trois dimensions (x,y et z). En s’appuyant sur 3.55 et sur les dif-
férentes configurations noyaux/culasses, des coefficients correctifs sont appliqués sur le plan
x et y, et multipliés à la relation 1D (3.53) pour prendre en compte les effets de frange en 3D.
Ces coefficients s’adaptent à plusieurs configurations géométriques (cf. figure 3.32.a) au-
tour de cette zone d’air (noyau - noyau, noyau-culasse,...).
La figure 3.32.(b) illustre les résultats des auteurs [Muhlethaler et al., 2011] de cette rela-
tion comparée à des simulations par éléments finis et le calcul en 2D.
Premièrement, nous remarquons que le modèle de réluctance 2D présente une erreur de
près de 20% par rapport à la simulation par éléments finis lorsque le ratio AG/Ln est de l’ordre
de 1/10 (ex. 3mm d’AG pour 30mm de côté de noyau). L’erreur relative est ensuite quasi-
constante pour un ratio de valeur supérieure. En revanche, le modèle 3D donne des résultats
très satisfaisants par rapport à la simulation par éléments finis. Au même point de référence
(i.e. 3mm d’AG pour 30mm de côté de noyau), il faut noter que l’effet de frange conduit
à une baisse de 40% de la réluctance de l’AG calculée en 1D. Une simulation numérique
par éléments finis a été menée sur un coupleur monolithique (LN=30mm, t=28mm, AG=1mm,
config. Culasse/Noyau 1). Nous obtenons un résultat cohérent par rapport à l’abaque (Cf. point
rouge sur la figure 3.32). Cet effet est donc de premier plan et doit être pris en compte dans
la phase de conception, il conduit aussi un plus fort niveau de rayonnement électromagnétique
pouvant majorer les pertes joules hautes fréquences au niveau des extrémités du bobinage.
Cette étude nous permet donc de mettre en évidence les conséquences de l’effet de frange
sur la réluctance de la zone d’entrefer. En connaissant au préalable la réluctance de l’entrefer,
l’abaque nous permet d’ajuster l’AG lorsque la géométrie du coupleur est connue.
3.10 Conclusion du chapitre
Ce chapitre s’est attaché à la modélisation analytique des coupleurs magnétiques en fonc-
tionnement déséquilibré, tel que l’arrêt d’une ou plusieurs cellules de commutation ou encore
la prise en compte des déséquilibres de courant. Cette démarche a été conduite sur les struc-
tures monolithiques et à transformateurs séparés dans l’optique d’établir les relations sur les
composantes continues et alternatives de flux suite à une défaillance. Avec des entrefers rési-
duels, il en ressort que le coupleur monolithique est pénalisé par le report déséquilibré des flux
de saturation des k phases déconnectées sur les phases actives. A l’inverse, les transformateurs
séparés subissent quant à eux aucune contrainte sur la composante continue puisque le flux de
saturation est confiné dans les transformateurs connectés aux phases en défaut. Cette solution
de couplage modulaire subit en revanche un doublement de la composante alternative du flux
lors de l’arrêt d’une cellule de commutation.
Une comparaison "théorique" de la masse sous forme d’abaque correspondant à un ou
plusieurs arrêts de cellules de commutation a été ensuite mise à jour en s’appuyant sur les
relations analytiques déduites de la modélisation. A faible nombre de phases, les structures à
transformateurs séparés, notamment la structure mono-bobine, deviennent plus intéressantes
que le coupleur monolithique en raison de l’absence du report de contrainte en champ DC. A
fort nombre de phases, le résultat est inversé puisque l’augmentation relative du flux DC dans
un coupleur monolithique est inférieur à l’accroissement relatif du flux AC dans les coupleurs
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séparés. Néanmoins, quels que soient le nombre de phases et la structure considérée, il en res-
sort que le sur-dimensionnement à prévoir est rapidement rédhibitoire.
Face à ce constat, plusieurs solutions alternatives au surdimensionnement de la partie ma-
gnétique ont été présentées. La première consiste à agir sur la référence du courant par phase
en acceptant un derating sur le courant de sortie (dans la mesure où la tension est une gran-
deur généralement imposée dans une chaîne de conversion). Cette idée reste fonctionnelle pour
toutes les structures mais elle ne peut pas être utilisée dans les applications désirant le maintien
de la puissance nominale même lors d’un régime déséquilibré.
La deuxième solution consiste à insérer des entrefers dans les noyaux des coupleurs. Ces
zones d’air offrent de nombreux avantages et favorisent la robustesse des coupleurs. Face des
fonctionnements déséquilibrées, la répartition du flux DC de saturation dans la structure mo-
nolithique est ainsi nettement plus uniforme en présence d’entrefers, offrant également une
capacité de surcharge en régime nominal. Nous avons montré par simulations que l’insertion
d’entrefers "larges" permettait de maintenir (p−1) phases actives suite à une défaillance. Ces
zones d’air entraînent cependant une augmentation de la composante magnétisante du courant
à la fréquence de découpage. L’annexe B montrera que cette accroissement peut être potentiel-
lement avantageux sur le bilan des pertes dissipées par le convertisseur en présence de compo-
sants à large bande interdite (SiC, GaN). En effet, ces composants "grand-gap" possèdent des
énergies de commutation plus faibles au blocage qu’à l’amorçage.
En conclusion, les structures monolithiques à entrefer "large" et les transformateurs séparés
en configuration mono-bobine semblent être de bons candidats pour remplir la fonction de
coupleur magnétique robuste. Le chapitre suivant est dédié à l’expérimentation de ces deux
coupleurs sur un banc d’essai complet.
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